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Resumo
Lenz, E. Modelagem e análise da dinâmica de microrredes de
distribuição de energia elétrica. 2017. 286 p. Tese - Departa-
mento de Engenharia de Automação e Sistemas, Universidade Federal
de Santa Catarina, Florianópolis, 2017.
Uma das tendências dentro da eletrônica de potência atualmente
é a aplicação de conversores de energia para a operação em microrre-
des, o que na essência é eletrônica de potência aplicada a sistemas de
distribuição de energia elétrica. Tipicamente, microrredes são redes elé-
tricas compostas por diversas fontes e cargas, o que implica em diversas
interações fontes-fontes e fontes-cargas. O propósito deste trabalho é
modelar, propor técnicas de controle e analisar a estabilidade paramé-
trica de pequenas microrredes CC e CA. Um dos grandes problemas que
existem na operação de microrredes é quando diversas fontes operam
em paralelo e compartilham um conjunto de cargas. O controle por
droop é a técnica mais popular para lidar com este tipo de problema,
mas possui o contraponto de introduzir não linearidades no sistema.
Por conta disso, este trabalho propõe o uso de ferramentas matemáti-
cas como a teoria de bifurcações para compreender o comportamento
dinâmico de microrredes. Este procedimento permite um entendimento
mais amplo quando comparado com técnicas tradicionais baseadas em
modelos linearizados, além de fornecer mais informações que permitem
otimizar o funcionamento do sistema garantindo a sua estabilidade.
Uma parte significativa deste trabalho possui uma natureza teó-
rica, com exceção de um caso de estudo envolvendo o paralelismo de
conversores CC-CA, em que resultados experimentais são apresentados.
Palavras-chave: microrredes, compartilhamento de cargas, controle
não linear, teoria de bifurcações.
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Abstract
Lenz, E. Modeling and dynamic analysis of microgrids. 2017.
286 p. Thesis - Automation and System Engineering Department, Fe-
deral University of Santa Catarina, Florianópolis, 2017.
Nowadays, one of the trends within power electronics is the applica-
tion of power converters in microgrids, which in essence means power
electronics applied to electric power distribution systems. As micro-
grids can be dc, ac, or even hybrid networks, they are complex systems
with many source-source and source-load-type interactions. The fo-
cus of this work is to model, propose control techniques, and to verify
the stability of a small ac and dc microgrids through parametric dia-
grams. Load sharing is one of the major issues within microgrids, and
it is defined as how several voltage sources operate in parallel feeding
a given load set. Droop control is the standard approach towards the
load sharing problem in microgrids, but this control can make the sys-
tem unstable due to some nonlinearities introduced into the microgrid’s
operation. For that reason, nonlinear dynamic analysis techniques are
used here to understand the microgrid’s dynamic behavior. In particu-
lar, bifurcation theory offers a broader insight into the system dynamics
when compared to usual techniques based on linear models. Moreover,
bifurcation theory can optimize the microgrid operation and, thus, in-
crease the system stability range due to a better understanding on how
a group of parameters can influence the microgrid operation.
A significant part of this thesis consists of a theoretical study, with
the exception of one case study involving the parallelism of two dc-ac
power converters, where experimental results are shown to validate the
theoretical premises.
Keywords: microgrids, load sharing, nonlinear control, bifurcation
theory.
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Capítulo 1
Introdução Geral
1.1 Microrredes
Microrredes são redes de energia elétrica compostas por diversas fontes
e cargas que podem operar com ou sem a presença da rede elétrica prin-
cipal. Uma das tendências dentro da eletrônica de potência atualmente
é a aplicação de conversores de energia para a operação em microrredes,
que na essência é eletrônica de potência aplicada a sistemas de geração
distribuída em redes de distribuição de energia elétrica. Tipicamente,
microrredes são redes elétricas compostas por diversas fontes e cargas,
o que implica em diversas interações fontes-fontes e fontes-cargas.
A geração de energia distribuída (GD) permite diversificar as fontes
de energia e isto torna a operação do sistema elétrico mais flexível e mais
complexo. A independência da microrrede com relação à rede princi-
pal também é um grande atrativo, mas esta característica apresenta
algumas dificuldades extras à operação de uma rede elétrica. No caso
de microrredes CA conectadas diretamente à rede principal através do
barramento comum ocasiona um desacoplamento de todos os elementos
devido à inércia elétrica1 muito grande da rede principal (praticamente
uma fonte de tensão ideal) e isto é uma grande vantagem do ponto de
vista da estabilidade da operação do sistema. Na ausência da rede prin-
cipal, o barramento comum pode vir a ter uma inércia elétrica pequena
e é possível notar uma interação muito forte entre as fontes e cargas na
rede, tornando a questão da estabilidade e da qualidade de energia da
rede algo mais crítica.
1Inércia elétrica é uma analogia de um efeito capacitivo para a rede principal.
Basicamente, a rede elétrica pode ser vista como uma fonte de tensão ideal.
1
2 Introdução Geral
Ao longo das últimas décadas a qualidade da energia e a necessi-
dade de se reduzir ao máximo a dissipação de energia provocou um
crescimento muito grande de conversores de energia presentes na rede
elétrica principal. Fontes de energia renováveis são cada vez mais co-
muns, como painéis fotovoltaicos (PV) e turbinas eólicas (WECS), e
em condições ideais devem injetar a máxima potência disponível, isto
é, são fontes que devem operar rastreando o ponto de máxima potência
(MPPT). Todas estas fontes precisam de conversores para se interligar
com a rede, ou até mesmo para o seu funcionamento isolado. Com a
presença de vários conversores no sistema elétrico atuando como car-
gas e/ou fontes, o comportamento dinâmico da rede elétrica é muito
diferente quando comparado com décadas atrás. Devido à forma como
geralmente os conversores de energia são controlados2, muitas cargas
podem ser modeladas pela sua potência consumida. Estes tipos de
carga modeladas como fonte de potência podem introduzir problemas
de estabilidade na rede elétrica [1, 2, 3, 4, 5]. Portanto, é necessário
utilizar técnicas de controle de conversores de energia mais adaptadas
a esta nova realidade.
A Figura 1.1 mostra um exemplo de uma microrrede genérica com
dois barramentos, um CC e um CA. Diversas fontes e cargas estão
conectadas nestes barramentos além de um conversor CA-CC que in-
terliga estes dois barramentos. Note que o sentido da potência de cada
elemento é indicado por flechas.
Neste exemplo de microrrede, com relação à rede elétrica existem
duas opções:
• a rede elétrica está conectada (modo conectado) e qualquer ex-
cesso ou falta de energia, a rede compensa;
• modo ilhado, a rede elétrica está desconectada e o gerenciamento
da microrrede é mais crítico.
A ausência da rede elétrica dificulta o gerenciamento da microrrede,
pois ela passa a operar com recursos finitos e, como o balanço de po-
tência deve ser sempre satisfeito, isto pode trazer alguns problemas.
Como a potência gerada deve ser igual à potência consumida, temos
que
Pren − Pcargas = Pb (1.1)
em que Pren é a potência gerada pelas fontes renováveis, Pcargas é a
potência consumida pelas cargas e Pb é a potência das fontes bidirecio-
nais. No caso da ausência da rede elétrica, se houver excesso de geração
2Tipicamente, conversores de energia que operam como cargas controlam a ten-
são ou corrente nos seus terminais de saída.
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Figura 1.1: Diagrama simplificado de uma microrrede híbrida (CC e
CA).
de energia e não existir como armazenar esta parcela extra de energia,
a tensão no barramento irá subir até um valor que satisfaça as equações
de equilíbrio do sistema. Na situação oposta a tensão no barramento
irá diminuir. Caso estas variações na tensão sejam pequenas em torno
do valor nominal do barramento, o sistema funciona normalmente, mas
no caso em que a tensão ultrapasse os limites estabelecidos algumas
medidas podem, ou devem, ser tomadas:
• com excesso de geração de energia, uma forma de resolver é retirar
as fontes renováveis do modo MPPT, permitindo que a geração
possa diminuir até que a tensão fique dentro dos limites desejados;
• na situação em que a demanda de energia for maior que a geração,
a solução seria desconectar algumas cargas do sistema.
É importante notar que em condições de ilhamento durante uma
escala de tempo pequena, qualquer excesso ou falta de energia pode
ser garantida pelos conversores conectados a armazenadores de energia
(baterias, por exemplo), já que são fontes bidirecionais. Para o sistema
da Figura 1.1 em condições de ilhamento por muito tempo a energia
gerada provém somente das fontes renováveis.
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1.2 Objetivos e estrutura do trabalho
O foco deste trabalho é a análise de estabilidade de microrredes CC
e CA utilizando técnicas não lineares, como a teoria de bifurcações
para sistemas dinâmicos [6, 7, 8, 9, 10, 11, 12]. Os modelos que serão
apresentados são compostos por equações diferenciais não lineares e
através da teoria de bifurcações é possível compreender como certos
parâmetros do modelo influenciam a estabilidade da microrrede.
Microrredes é um assunto recente e por conta disto a literatura
técnica ainda carece de estudos mais profundos sobre a sua estabili-
dade. Os trabalhos existentes geralmente utilizam somente modelos
linearizados [13, 14, 15, 16] e como é esperado que as potências em
uma microrrede variem de forma significativa, o ponto de equilíbrio
está sempre mudando. A linearização é válida em torno do equilíbrio,
logo é necessário ficar re-calculando a matriz jacobiana sempre que há
mudança nos equilíbrios o que torna esta forma de análise um pouco
deficiente e não adequado com a realidade do problema. A principal
virtude em utilizar técnicas de bifurcação para a análise da estabili-
dade é em gerar diagramas paramétricos que facilitam a compreensão
de como diversos parâmetros de interesse influenciam a estabilidade
de uma microrrede. Alguns parâmetros importantes são escolhidos via
critérios técnicos, mas sem levar em conta o seu efeito na estabilidade
e isto pode ser crítico. Esta é a principal contribuição desta tese.
Mesmo para microrredes com poucos elementos, os modelos mate-
máticos contêm muitas variáveis, o que torna o processo de análise da
rede um problema. Geralmente o estudo da dinâmica das microrre-
des é realizado via simulações numéricas do modelo completo do sis-
tema em computadores, stand-alone ou conectados em redes, ou utili-
zando sistemas de simulação em tempo real como os fornecidos pela em-
presa OPAL-RT Technologies (www.opal-rt.com), Typhoon Hil (www.
typhoon-hil.com) ou a empresa RTDS Technologies (www.rtds.com).
Estas empresas oferecem um hardware dedicado para a simulação de
sistemas de potência ou de eletrônica de potência em tempo real. Tipi-
camente podem simular microrredes com conversores que operam com
frequências de comutação máximas de aproximadamente 20 ou 30 kHz.
Estes métodos numéricos, em geral, consomem muito tempo de si-
mulação e recursos computacionais. Alem disso, embora sejam muito
úteis, estes sistemas são em geral de elevado custo, chegando a ser
proibitiva a sua aquisição para pesquisa e/ou projeto de microrredes.
Ante este panorama, uma alternativa a estes métodos de simulação
consiste no desenvolvimento de modelos reduzidos que consigam cap-
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turar a dinâmica essencial das microrredes sob estudo. Desta forma, os
modelos reduzidos passam a ser necessários para compreender a com-
plexidade da dinâmica dos sistemas em questão.
Isto é verdade principalmente para microrredes CC, ou mesmo mi-
crorredes CA ilhadas. Na presença da rede principal conectada direta-
mente no barramento comum de uma microrrede CA, devido à inércia
elétrica da rede principal (barramento infinito) quase não há intera-
ção entre os diversos conversores presentes. Mas, para todas as outras
situações (sistemas ilhados ou para microrredes CC) se espera que o
barramento comum não tenha uma inércia elétrica grande e isto am-
plifica as interações entre todos os conversores. Os modelos reduzidos
podem ser úteis na tentativa de reproduzir a interação dinâmica das
diversas fontes e cargas.
Esta tese é organizada da seguinte forma: O Capítulo 2 apresenta
diversos conceitos básicos de operação para microrredes CC e CA que
são utilizados ao longo da tese, além de apresentar uma revisão biblio-
gráfica sobre o estado-da-arte neste tema. O Capítulo 3 mostra a mo-
delagem e controle local3 de fontes CC com droop (conversores CC-CC,
CA-CC). Com base no estudo das fontes CC, uma pequena microrrede
CC é analisada no Capítulo 4, com foco no estudo da estabilidade do
modelo reduzido não linear da mesma. O Capítulo 5 é dedicado à mo-
delagem e ao controle das fontes CA com droop (conversores CC-CA).
A análise de estabilidade de uma pequena microrrede CA é tratada
no Capítulo 6. Um caso de estudo experimental para paralelismo de
inversores é abordado no Capítulo 7. Uma breve introdução à teoria
de bifurcações pode ser visto no Apêndice A.
Este documento está estruturado de forma que primeiramente os
conversores básicos de um determinado tipo de microrrede são modela-
dos e uma técnica de controle local é proposta, depois estes conversores
são estudados formando um sistema, que no caso são pequenas micror-
redes.
3O controle local de um conversor consiste em controlar as variáveis elétricas
(correntes, tensões, energia e/ou potência) de entrada ou saída do conversor.
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Capítulo 2
Conceitos de Microrredes
Neste capítulo, algumas definições matemáticas que são utilizadas nesta
tese são apresentadas, além de conceitos básicos da operação de micror-
redes, com o foco em fontes operando de forma descentralizada. Uma
revisão bibliográfica do controle por droop também é apresentada.
A Seção 2.1 introduz o conceito de controle centralizado e descen-
tralizado para micrroredes, já para a Seção 2.2, temos o estado-da-arte
com relação ao controle descentralizado por droop aplicado para mi-
crorredes CC, enquanto que a Seção 2.3 apresenta o mesmo para mi-
crorredes CA. Alguns trabalhos relacionados com o tipo de carga que
será estudada neste tese é o tema da Seção 2.4, já a Seção 2.5 apresenta
como as fontes com droop podem ser modeladas.
2.1 Controle centralizado e descentralizado
O problema apresentado no Capítulo 1 necessita de um fluxo de infor-
mação de toda a rede elétrica e um sistema capaz de comandar todas as
cargas e fontes, o que mostra a complexidade que uma microrrede pode
ter [16, 23]. Para resolver esta questão da comunicação do sistema, em
muitas situações e dependendo do tamanho da microrrede pode existir
um controlador central que gerencia os recursos do sistema, o microgrid
central controller (MGCC). Todas as fontes e cargas podem mandar
informações básicas do fluxo de potência para este controlador central
que pode fornecer sinais de referências para as fontes com o objetivo de
otimizar a operação da microrrede. Outro exemplo pode ser a necessi-
dade de tirar certas fontes renováveis do modo MPPT para operarem
como fontes de tensão em uma situação mais crítica. Estes são só al-
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guns exemplos de como o MGCC pode interagir com as diversas fontes
presentes.
A tensão no barramento comum de uma microrrede pode ser con-
trolada de diversas formas. Com exceção das fontes renováveis, que
sempre que possível devem operar no MPPT, as fontes conectadas a
bancos de baterias, ou a algum conversor que conecta uma rede externa
com a microrrede, podem ser controladas de acordo com [16, 23]:
• modo centralizado (mestre-escravo) - um conversor (conversor
mestre) opera como uma fonte de tensão e as demais fontes ope-
ram como fontes de corrente (conversores escravos);
• modo descentralizado (utilizando o controle por droop), todas as
fontes operam como fontes de tensão em paralelo.
Na estratégia de controle modo centralizado somente o conversor mes-
tre controla a tensão de saída. Já no caso dos conversores escravos, a
corrente de saída pode ser adotada como a variável a ser controlada.
A Figura 2.1 apresenta os dois exemplos de como a tensão no barra-
mento pode ser controlada. O modo centralizado é mais simples de se
Figura 2.1: Diagrama simplificado de uma microrrede operando a) no
modo centralizado (uma fonte controla a tensão no barramento) e b)
descentralizado (várias fontes controlam a tensão no barramento).
controlar, já que há somente uma fonte de tensão, mas possui algumas
desvantagens caso ocorra um problema com o conversor mestre, sendo
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necessário, então, que algum conversor escravo seja elevado à condição
de mestre.
No modo descentralizado, caso alguma fonte de tensão sofra algum
problema e seja desconectadas, as outras fontes continuam operando
normalmente. Esta vantagem na simplicidade de gerenciamento oferece
uma desvantagem de ter duas ou mais fontes de tensão operando em
paralelo, isto é o problema do compartilhamento de cargas para fontes
de tensão. Operar fontes de tensão em paralelo é um problema e, por
conta disto, a tensão de saída não é regulada de forma estrita [24], mas
sim permitindo que a tensão flutue dentro de uma faixa, por exemplo
400 V—360 V.
A técnica que tem se mostrado mais popular em microrredes é o
controle por droop [14, 25, 26, 27, 28, 29, 30, 31, 32, 33, 34, 35, 36, 37],
sendo uma técnica de controle simples para fontes operando no modo
descentralizado. Esta técnica de controle para paralelismo de fontes é
o foco deste trabalho.
2.2 Controle descentralizado para micror-
redes CC
Um exemplo de uma microrrede CC com diversos elementos básicos é
mostrado na Figura 2.2. Esta configuração pode ser vista como um
exemplo básico de uma microrrede CC, pois contém fontes alternativas
de energia (painel fotovoltaico, energia eólica), sistemas armazenadores
de energia (baterias), conexão com a rede principal, além de diversas
cargas. Assumindo que a maioria das cargas é eletrônica, a presença de
conversores (CC-CC, CC-CA) controlados conectados no barramento
CC é significativa.
O fluxo de potência dos diversos elementos que compõem esta mi-
crorrede se separa em três tipos:
• cargas (sempre consomem energia);
• fontes renováveis (sempre fornecem energia);
• fontes de tensão com droop (fluxo bidirecional de potência), como
os conversores conectados nas baterias e o conversor CA-CC que
interliga a microrrede com a rede principal, ou com uma micror-
rede CA.
A conexão de todos estes elementos (linhas de distribuição) é modelada
por resistências e indutâncias.
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Figura 2.2: Exemplo de uma microrrede CC.
Neste exemplo de microrrede, o controle droop é aplicado aos conver-
sores CC-CC conectados nos bancos de baterias e no conversor CA-CC
que interliga a rede principal, pois são os elementos que devem funcio-
nar como fontes de tensão. No caso de microrredes CC, o controle por
droop pode ser aplicado da seguinte forma [34]:
Vk = Vr −Rd ik (2.1)
em que Vk é a referência de tensão para a malha de controle da k -
ésima fonte de tensão presente na microrrede; Vr é a tensão nominal do
barramento; Rd é a resistência do controle por droop e ik é a corrente
de saída de cada fonte. Este esquema força com que cada fonte de
tensão em uma microrrede CC tente operar como se fosse uma fonte de
tensão em série com uma resistência virtual. O diagrama de blocos de
como o droop é implementado em uma fonte CC é mostrado na Figura
2.3.
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Figura 2.3: Diagrama de blocos da implementação do droop para uma
fonte CC.
Note que o droop opera em um nível hierárquico acima das malhas
de controle tradicionais, como malha de corrente e malha de tensão.
Para salientar esta diferença podemos decompor a dinâmica associada
com o controle droop como sendo a dinâmica externa à fonte, pois o
objetivo do droop é ajustar o compartilhamento de carga para fontes
operando em paralelo. Basicamente, para o droop somente os terminais
de saída da fonte (corrente e tensão de saída) são relevantes.
O controle local, malha de corrente e tensão, das fontes deve fun-
cionar, se possível, de forma independente das variáveis externas ao
conversor, pois caso ocorra alguma instabilidade externa advinda do
barramento, o controle pode atenuar o seu efeito para a fonte. Na
prática não é possível desacoplar a dinâmica interna da fonte com a
dinâmica externa, mas é possível propor algumas técnicas de controle
que tentam reduzir este acoplamento1.
A Figura 2.4 mostra um exemplo de como o droop CC é aplicado a
duas fontes operando em paralelo alimentando uma carga resistiva Ro,
incluindo também as resistências das linhas de distribuição, Rt1 e Rt2.
Assume-se que a fonte CC está operando em regime permanente, isto
é, estamos desprezando o efeito da dinâmica interna de cada fonte e a
tensão de saída vk é dada pelo seu valor nominal Vr com a queda de
tensão devido a Rdk. A Tabela 2.1 mostra os parâmetros de rede deste
exemplo.
Neste exemplo cada fonte injeta uma resistência de droop Rdk com
1A corrente de saída ik da fonte depende do que está conectado no barramento e
o seu comportamento influência as tensões e correntes internas da fonte. As técnicas
de controle que serão utilizadas nesta tese tentam diminuir (atenuar) esta influência.
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Tabela 2.1: Parâmetros do sistema da Figura 2.4.
Parâmetro Valor
Rt1 0,1 Ω
Rt2 0,2 Ω
Ro 100 Ω
Vr 380 V
Figura 2.4: Controle droop aplicado a duas fontes CC operando em
paralelo alimentando uma carga resistiva.
a corrente de saída dada por
i1 =
Rt2 +Rd2
(Rt1 +Rd1) (Rt2 +Rd2) +Ro (Rt1 +Rd1 +Rt2 +Rd2)
Vr (2.2)
i2 =
Rt1 +Rd1
(Rt1 +Rd1) (Rt2 +Rd2) +Ro (Rt1 +Rd1 +Rt2 +Rd2)
Vr (2.3)
Na condição que a maior parte da potência deve ser dissipada na carga
(Ro é dominante) é possível aproximar estas equações para
i1 ∼= Rt2 +Rd2
(Rt1 +Rd1 +Rt2 +Rd2)
Vr
Ro
(2.4)
i2 ∼= Rt1 +Rd1
(Rt1 +Rd1 +Rt2 +Rd2)
Vr
Ro
(2.5)
A potência de cada fonte será diferente, a não ser que as resistências
sejam todas iguais. Caso seja de interesse que ambas as fontes for-
neçam aproximadamente a mesma potência, as resistências de droop
podem ser selecionadas para serem iguais (Rd1 = Rd2) e maiores que
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as resistências das linhas (Rd >> Rtk), logo
i1 ∼= i2 ∼= 1
2
Vr
Ro
(2.6)
A corrente de saída de cada fonte pode ser controlada de forma aproxi-
mada pela resistência de droop e como Rd1 = Rd2 para este exemplo, as
correntes são aproximadamente iguais e por consequência as potências
também o são.
Existem outras formas de controlar a razão entre as correntes de
saída de fontes CC operando em paralelo. Por exemplo é possível uti-
lizar a potência de saída [38] ao invés da corrente como a Figura 2.5
mostra.
Figura 2.5: Diagrama de blocos reduzido da implementação do droop
para uma fonte CC baseado na potência de saída.
O modelo do droop baseado na potência é dado por
Vk = Vr −mdpk (2.7)
em que md é o ganho do droop de potência. Como pk = vkik e assu-
mindo que a tensão de saída do conversor vk está operando em regime
permanente, vk = Vk , temos que
Vk = Vr −mdVkik = Vr
1 +mdik
(2.8)
O droop de potência torna a relação entre a tensão e corrente de saída
da fonte não linear, enquanto que o droop resistivo possui uma relação
linear entre a tensão e a corrente de saída.
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Para comparar os dois tipos de droop, Rd para o droop resistivo emd
para o droop de potência, a Figura 2.6 mostra as curvas de equilíbrio
para as correntes de saída de cada fonte em função dos ganhos do
droop, enquanto que a Figura 2.7 mostra as tensões de saída de cada
fonte (Vk = Vr − Rdik para o droop resistivo e Vk = Vr/ (1 +mdik)
para o droop de potência).
Figura 2.6: Correntes i1 e i2 para diversos valores de Rd e md.
Figura 2.7: Tensões V1 e V2 de saída de cada fonte para diversos valores
de Rd e md.
As tensões de saída de cada fonte não possuem diferenças signifi-
cativas com relação ao tipo de droop utilizado, mas para as correntes
é possível notar que o droop de potência gera uma queda maior nos
valores das correntes.
Para mais detalhes sobre microrredes CC, veja [39, 40] para um
análise qualitativa e [32, 33] para uma revisão extensa sobre o tema.
Controle descentralizado para microrredes CA 15
2.3 Controle descentralizado para micror-
redes CA
Uma microrrede CA trifásica é um pouco mais complexa que o caso CC.
A amplitude da tensão no barramento comum deve operar dentro de
uma faixa definida pelo projeto da microrrede, assim como no caso CC,
mas a frequência da microrrede também pode sofrer pequenas variações.
Além de verificar o comportamento da amplitude e frequência da tensão
no barramento, as potências ativas e reativas dos diversos elementos da
microrrede devem ser monitoradas para otimizar o gerenciamento do
sistema. Um exemplo de uma microrrede CA pode ser visto na Figura
2.8.
Figura 2.8: Exemplo de uma microrrede CA.
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A dificuldade na análise de estabilidade para microrredes CA reside
no fato de serem sistemas não lineares (devido as equações do droop)
e não autônomos2. Quando se utilizam modelos lineares sujeitos a si-
nais de referências periódicas não existe muita dificuldade em verificar
a estabilidade, pois a mesma é verificada através dos autovalores do
sistema assim como no caso de um sistema linear com ponto de equilí-
brio, mas a presença de não linearidades nas equações torna o processo
mais complicado. Uma alternativa é utilizar a transformada dq0 que
em condições balanceadas transforma sinais CA em CC.
Algumas definições matemáticas importantes para o estudo de mi-
crorredes CA são apresentas a seguir. A transformada αβ0 que será
usada é definida como
Tαβ0 =
√
2
3
 0 −√3/2 √3/21 −1/2 −1/2
1/
√
2 1/
√
2 1/
√
2
 (2.9)
A escolha deste tipo de transformada acarreta em potências invariantes,
mas variáveis como correntes e tensões são escalonadas por um fator de√
3/2. A transformada dq pode ser definida a partir da transformada
αβ:
Tdq (θk) =
[
cos θk sen θk
− sen θk cos θk
]
(2.10)
Estas transformadas são aplicadas como se segue{
xαβ0 = Tαβ0 xabc
xdq = Tdq xαβ
(2.11)
para um vetor qualquer xabc ∈ R3. A componente de sequência zero é
ignorada, pois as redes trifásicas vistas aqui são a três fios.
A forma de implementar o controle droop [31] para um inversor
(VSI) pode ser visto na Figura 2.9. Assim como no caso da micror-
2Sistemas não lineares forçados (não homogêneo), x˙ = f (x) + g (t), são line-
arizados em termos de órbitas periódicas (válido para g (t) periódico) levando à
x˙ = A (t)x, um sistema variante no tempo. Para A (t) periódico, a princípio é
possível aplicar o teorema de Floquet [41, 42, 43] em que o sistema de soluções fun-
damentais é dado por X (t) = Q (t) exp (Rt), com Q (t) periódico e R uma matriz
constante que determina a estabilidade do sistema. A solução x é uma combinação
linear das colunas da matriz X.
Um sistema linear forçado do tipo x˙ = Ax + g (t) pode ser analisado de forma
tradicional (pelos autovalores de A), como também é possível aplicar o mapa de
Poincaré [7, 12] e transformar estes sistema em uma equação discreta linear e inva-
riante no tempo xk+1 = Pxk. Para mais detalhes sobre sistemas não autônomos
veja [43, 44, 45].
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Figura 2.9: Diagrama de blocos reduzido da implementação do droop
para uma fonte CA.
rede CC, o droop para conversores CC-CA faz parte de uma malha de
controle mais externa que as malhas de controle tradicionais (malha
de controle da tensão de saída e malha de controle da corrente), logo
podemos decompor a dinâmica do inversor na parte associada com as
correntes internas e a tensão de saída e na parte externa onde de fato
o droop CA é relevante. Apesar desta decomposição de malhas de con-
trole, a dinâmica interna da fonte CA está acoplada com a dinâmica
externa, ainda assim esta forma de separar é interessante pois salienta
o objetivo da malha de controle em questão.
Um problema importante é na validade da decomposição da di-
nâmica em partes internas e externas com o intuito de usar modelos
reduzidos em que a parte interna pode ser desprezada. Em muitos ca-
sos, a dinâmica da parte interna é dominada pelo efeito do sistema de
controle e espera-se que o controle injete amortecimento (por exemplo
o ganho proporcional tem esta propriedade), logo ignorar esta parcela
forneceria modelos reduzidos que são mais conservativos. O que será
adotado de metodologia é a de assumir que é possível ignorar a dinâ-
mica interna e posteriormente verificar para o sistema completo se tal
premissa é satisfeita.
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2.3.1 Droop indutivo
Assumindo que o sistema de controle do inversor (malhas de tensão e
corrente) é implementado utilizando a transformada αβ0, os sinais de
referência (Figura 2.9) para a malha de tensão de cada inversor são
definidos [29] como sendo
V αk = Ek cos θk −Rνiαk +Xνiβk (2.12)
V βk = Ek sen θk −Rνiβk −Xνiαk (2.13)
em que Ek é a amplitude da tensão de saída do inversor, além de ser
uma função das componentes de baixa frequência das potências ativas
e reativas de saída do inversor (Figura 2.9). O ângulo θk também va-
ria conforme as potências de saída. O análogo da resistência do droop
CC para sistemas CA são as impedâncias virtuais, dadas por Rν e Xν ,
onde esta última é a reatância virtual indutiva3. Esta forma de imple-
mentar Xν , (2.12) e (2.13), será denominada de forma cruzada, pois a
componente α da tensão de referência é uma função da componente β
da corrente de saída.
Podemos utilizar a seguinte notação4 para ambas as bases (αβ e
dq): {
xαβ = xα + jxβ
xdq = xd + jxq
(2.14)
Note que a mudança de base (2.10) pode ser escrita de forma concisa:
xdq = e−jθkxαβ (2.15)
o que permite escrever os sinais de referência como
V αβk = Eke
jθk − (Rν + jXν) iαβk (2.16)
V dqk = Ek − (Rν + jXν) idqk (2.17)
A forma como a amplitude e o ângulo variam com as potências é
escolhida baseada no tipo de impedância de saída do inversor (impe-
dância total incluindo a real e virtual entre o conversor e o barramento),
veja a Figura 2.10 para um diagrama unifilar salientando as proprie-
dades de saída do inversor, este último modelado como uma fonte de
tensão em série com a impedância virtual. Note que está presente um
possível filtro de saída do VSI (geralmente um filtro indutivo).
3A reatância indutiva pode ser definida via Xν = ωrLν , com ωr a frequência
angular nominal.
4Notação bastante comum na teoria de máquinas elétricas [46, 47].
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barramento
CAk-fonte CA
com droop
impedância
da linhaimpedância
virtual
impedância
do filtro 
de saída
Figura 2.10: Diagrama unifilar em regime permanente da saída do in-
versor assumindo que o sinal de erro αβk da Figura 2.9 é nulo em regime
permanente.
Para impedâncias indutivas [48, 49], Ek e θk são dados por
Ek = Er − nk 〈qk〉 (2.18)
ωk = ωr −mk 〈pk〉 (2.19)
com dθk/dt = ωk e
d 〈pk〉
dt
= ωp
(
pk − 〈pk〉
)
(2.20)
d 〈qk〉
dt
= ωp
(
qk − 〈qk〉
)
(2.21)
onde ωp é a frequência do filtro passa-baixa aplicado nas potências de
saída do conversor [14], nk e mk são os ganhos do droop indutivo, 〈pk〉
é a potência ativa média de saída do k-ésimo inversor conectado no
barramento comum, enquanto que 〈qk〉 é a potência reativa média. O
diagrama de blocos do droop indutivo com impedância virtual indutiva
cruzada pode ser visto na Figura 2.11.
No controle por droop CA, as potências ativas e reativas afetam a
amplitude da tensão e a frequência de forma desacoplada, conforme
(2.18)-(2.19). A motivação para o emprego desta lei de controle re-
side, aproximadamente, nas propriedades que os inversores, modela-
dos como fontes de tensão ideias, apresentam em regime permanente
[48, 50, 51]. Apesar do controle ser desacoplado, as potências de saída
(ativa e reativa) do VSI possuem um acoplamento quando há mudan-
ças na frequência ωk e/ou na tensão Ek. O desacoplamento que as
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Figura 2.11: Diagrama de blocos do droop indutivo com impedância
virtual indutiva cruzada.
equações do droop tentam impor funciona melhor se o tipo de impe-
dância de saída5 do VSI casa com o tipo de droop. A motivação para
o emprego desta lei de controle (droop) reside, aproximadamente, nas
propriedades que os inversores apresentam em regime permanente.
As potências instantâneas de saída dos VSIs são calculadas pela
teoria PQ [52]:
pk = v
α
k i
α
k + v
β
k i
β
k (2.22)
qk = v
β
k i
α
k − vαk iβk (2.23)
Utilizando o produto interno e o produto exterior, as potências podem
ser reescritas como sendo
pk = i
αβ
k · vαβk (2.24)
qk = i
αβ
k ∧ vαβk (2.25)
onde o produto exterior é simplesmente o determinante:
iαβk ∧ vαβk = det
[
iαk v
α
k
iβk v
β
k
]
(2.26)
5Impedância calculada assumindo que o sinal αβk da Figura 2.9 é zero, veja
Figura 2.10.
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Perceba que o uso de vetores ou da notação complexa são semelhantes,
pois
z = a+ jb =
[
a
b
]
jz = −b+ ja =
[ −b
a
]
(2.27)
Os produtos interno e exterior também podem ser adaptados para gran-
dezas complexas:
iαβk · vαβk = Re
{
iαβk
}
Re
{
vαβk
}
+ Im
{
iαβk
}
Im
{
vαβk
}
(2.28)
iαβk ∧ vαβk = Re
{
iαβk
}
Im
{
vαβk
}
− Im
{
iαβk
}
Re
{
vαβk
}
(2.29)
As tensões de saída do inversor em regime permanente devem seguir
os sinais de referências (2.12) e (2.13), então vαk → V αk , vβk → V βk e as
potências instantâneas podem ser escritas como
pk = Ek
(
iαk cos θk + i
β
k sen θk
)
−Rν
(
iαk i
α
k + i
β
k i
β
k
)
(2.30)
qk = Ek
(
−iαk sen θk + iβk cos θk
)
−Xν
(
iαk i
α
k + i
β
k i
β
k
)
(2.31)
ou
pk = Eki
d
k −Rν
∥∥∥iαβk ∥∥∥2 (2.32)
qk = −Ekiqk −Xν
∥∥∥iαβk ∥∥∥2 (2.33)
com
∥∥∥iαβk ∥∥∥2 = iαβk · iαβk = iαk iαk + iβk iβk a definição da norma euclidiana.
Perceba que a norma euclidiana é independente da base utilizada (αβ
ou dq).
Com as potências instantâneas definidas, as potências filtradas (2.20)
e (2.21) se tornam
d 〈pk〉
dt
= ωp
[(
Er − nk 〈qk〉
)
idk −Rν
∥∥∥idqk ∥∥∥2]− ωp 〈pk〉 (2.34)
d 〈qk〉
dt
= ωp
[
−(Er − nk 〈qk〉)iqk −Xν ∥∥∥idqk ∥∥∥2]− ωp 〈qk〉 (2.35)
Como a frequência tem que estar sincronizada em regime perma-
nente, temos que
m1
m2
=
〈p2〉
〈p1〉 (2.36)
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para um caso de dois inversores operando em paralelo. Para mais in-
versores, temos que
m1 〈p1〉 = m2 〈p2〉 = . . . = mi 〈pi〉 (2.37)
no caso de i inversores operando em paralelo com o droop indutivo, em
regime permanente.
Um dos problemas com a implementação da reatância virtual in-
dutiva cruzada é o acoplamento entre as componentes α e β. Uma
alternativa é utilizar o filtro washout6:
V αk = Ek cos θk −Rνiαk − ωcLν (iαk − zαk ) (2.38)
V βk = Ek sen θk −Rνiβk − ωcLν
(
iβk − zβk
)
(2.39)
com
dzαβk
dt
= ωc
(
iαβk − zαβk
)
(2.40)
em que ωc é a frequência de corte do filtro e z
αβ
k são as componentes
de baixa frequência das correntes iαβk . A Figura 2.12 mostra como fica
o diagrama de blocos do droop indutivo utilizando o método do filtro
washout para implementar a indutância virtual.
Na base dq os sinais de referências para a malha de tensão utilizando
o filtro washout são dados por
V dk = Ek −Rνidk − ωcLν
(
idk − zdk
)
(2.41)
V qk = −Rνiqk − ωcLν (iqk − zqk) (2.42)
e a dinâmica do filtro washout em dq é
dzdk
dt
= ωkz
q
k + ωc
(
idk − zdk
)
(2.43)
dzqk
dt
= −ωkzdk + ωc (iqk − zqk) (2.44)
ou utilizando a forma complexa, temos que
dzdqk
dt
= −jωkzdqk + ωc
(
idqk − zdqk
)
(2.45)
6Para mais detalhes sobre o filtro washout, um filtro passa-alta, veja [53] para
aplicações em sistemas elétricos de potência, [48] para a sua implementação na impe-
dância virtual de conversores CC-CA e [5, 54, 55, 56] para aplicações em conversores
CC-CC.
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Figura 2.12: Diagrama de blocos do droop indutivo com impedância
virtual indutiva via o método do filtro washout.
No caso das potências médias para o droop indutivo utilizando o
filtro washout, temos que
d 〈pk〉
dt
= ωp
[(
Er − nk 〈qk〉
)
idk − (Rν + ωcLν)
∥∥∥idqk ∥∥∥2
+ ωcLν
(
idkz
d
k + i
q
kz
q
k
)]− ωp 〈pk〉 (2.46)
d 〈qk〉
dt
= ωp
[
−(Er − nk 〈qk〉)iqk − ωcLν (iqkzdk − idkzqk)]
− ωp 〈qk〉 (2.47)
24 Conceitos de Microrredes
2.3.2 Droop resistivo
No caso de uma impedância resistiva as equações do droop [35, 50] são
dadas por
Ek = Er − λk 〈pk〉 (2.48)
ωk = ωr + γk 〈qk〉 (2.49)
em que γk e λk são os ganhos do droop resistivo. O diagrama de blocos
do droop resistivo com impedância virtual resistiva pode ser visto na
Figura 2.13. As potências médias para o caso do droop resistivo são
d 〈pk〉
dt
= ωp
[(
Er − λk 〈pk〉
)
idk −Rν
∥∥∥idqk ∥∥∥2]− ωp 〈pk〉 (2.50)
d 〈qk〉
dt
= ωp
[
−(Er − λk 〈pk〉)iqk −Xν ∥∥∥idqk ∥∥∥2]− ωp 〈qk〉 (2.51)
Em regime permanente e considerando que as frequências estão sin-
Figura 2.13: Diagrama de blocos do droop resistivo com impedância
virtual resistiva.
cronizadas, temos a seguinte relação:
γ1
γ2
=
〈q2〉
〈q1〉 (2.52)
para um caso de dois inversores operando em paralelo. Para i inversores
em paralelo, temos que
γ1 〈q1〉 = γ2 〈q2〉 = . . . = γi 〈qi〉 (2.53)
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2.3.3 Variações do controle por droop
Diversos tipos de droop, vinculados à impedância de saída do VSI,
podem ser vistos em [50, 51, 57, 58].
As equações de droop apresentadas até então não possuem nenhuma
referência para a potência ativa ou reativa, no entanto é possível incluir
estas referências da seguinte forma:
Ek = Er − nk (〈qk〉 −Qref, k) (2.54)
ωk = ωr −mk (〈pk〉 − Pref, k) (2.55)
e para o droop resistivo,
Ek = Er − λk (〈pk〉 − Pref, k) (2.56)
ωk = ωr + γk (〈qk〉 −Qref, k) (2.57)
Para microrredes ilhadas pode existir um erro considerável entre as
referências e as potências, pois para dois inversores operando em pa-
ralelo com o droop indutivo, as frequências em regime permanente são
sincronizadas o que fornece a seguinte relação
m1
m2
=
〈p2〉 − Pref, 2
〈p1〉 − Pref, 1 (2.58)
escolhendo os coeficientesmi iguais garante que os sinais de erros 〈pi〉−
Pref, i são iguais para os i inversores, mas não há garantia que os erros
em si são nulos em regime permanente. Na presença da rede elétrica, o
uso das referências pode ser mais eficiente, pois nesta situação vamos
ter
ωgrid = ω1 = ωr −m1 (〈p1〉 − Pref, 1) (2.59)
〈p1〉 = Pref, 1 + ωr − ωgrid
m1
(2.60)
e caso ωr − ωgrid << m1, teríamos um pequeno erro entre a potência
ativa e a sua referência. As referências das potências podem ser geradas
pelo MGCC e através de um link de comunicação as referências são for-
necidas para as fontes com droop. Para microrredes ilhadas é necessário
que o MGCC atualize constantemente as referências de potência para
que não haja um problema entre o balanço de potência da microrrede.
Existem diversas modificações propostas para as equações do droop
(geralmente o termo que envolve a frequência) na literatura [36], por
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exemplo, caso sinais de referência para as potências estejam disponíveis,
o droop pode incluir uma ação integral:
ωk = ωr −mk (〈pk〉 − Pref, k)− `kξk (2.61)
dξk
dt
= 〈pk〉 − Pref, k (2.62)
onde `k é o ganho integral. Esta situação apresenta algumas dificulda-
des, pois a referência Pref, k depende de quão rápida é a comunicação
entre o inversor e o MGCC, logo existe um problema de atraso que
pode gerar instabilidades no sistema.
Outra modificação possível é utilizar as derivadas das potências [14]
como se segue
ωk = ωr −mk 〈pk〉 − `k d 〈pk〉
dt
= ωr −mk 〈pk〉 − `kωp
(
pk − 〈pk〉
)
= ωr − (mk − `kωp) 〈pk〉 − `kωpEkidk (2.63)
A vantagem deste procedimento é uma melhora no desempenho tran-
sitório para variações de potência. O termo `kωp diminui a influência
de 〈pk〉 na equação do droop e põe uma ênfase maior na potência ins-
tantânea Ekidk.
O filtro washout também pode ser utilizado no droop [59]:
ωk = ωr −mk
[
(〈pk〉 − Pref, k)− pˆk
]
(2.64)
dpˆk
dt
= ωh
[
(〈pk〉 − Pref, k)− pˆk
]
(2.65)
com pˆk a componente de alta frequência da potência ativa e ωh a
frequência de corte do filtro.
O uso do droop é vinculado ao tipo de impedância conectada nos
terminais de saída do inversor, mas na situação em que a impedância
de saída possui uma componente indutiva de ordem similar à parcela
resistiva (nenhuma das duas é dominante) o sistema pode sofrer uma
deterioração no desempenho. É possível utilizar uma transformação
linear nas potências ativas e reativas com base na impedância das linhas
de distribuição que conectam os inversores, de forma que o novo sistema
seja mais indutivo ou mais resistivo [27, 31, 60]. Este procedimento
necessita conhecer a razão exata entre a parte real e imaginária da
impedância das linhas de distribuição, mas com este artifício qualquer
tipo de droop pode ser utilizado.
A impedância virtual é útil exatamente para tornar a impedância
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de saída do inversor resistiva ou indutiva7, de forma independente da
impedância da linha de distribuição. O problema da impedância virtual
é que como o sistema de controle do VSI é que injeta este comporta-
mento, ele é válido somente em regime permanente. Em um transitório,
a impedância física pode ser dominante, caso o sinal de erro da malha
de tensão seja grande.
Neste trabalho, a microrrede CA será analisada somente no modo
ilhado, pois nesta situação a questão da estabilidade é mais crítica. No
modo rede (rede elétrica conectada no barramento), todos os inverso-
res podem simplesmente funcionar como fontes de corrente fornecendo
potência para a microrrede [31]. Além desta questão, também não
será adotada nenhuma referência para as potências ativas e reativas,
de modo que qualquer esquema de droop que envolve um sinal de re-
ferência não será explorado. A carga demanda o quanto de potência
ativa ou reativa os inversores devem fornecer e a presença de sinais de
referências para as potências necessita de um sistema de gerenciamento
(MGCC) que foge ao escopo deste trabalho.
Para mais detalhes sobre microrredes CA veja as teses e dissertações
[16, 23, 61, 62] e os seguintes trabalhos [29, 30, 35, 36, 63, 64].
2.4 Modelagem de cargas de potência cons-
tante
A modelagem de cargas é uma questão importante na eletrônica de
potência, já que o projeto de sistema de controle depende intrinseca-
mente do tipo de carga presente. O procedimento mais comum é as-
sumir que a carga pode ser modelada como uma resistência. Este tipo
de modelagem possui como vantagem o fato de que a carga aumenta o
amortecimento do sistema. Infelizmente em muitas aplicações, cargas
reais não são tão simples.
Em uma microrrede8, a maioria dos elementos conectados no barra-
mento comum tem algum tipo de conversor de energia com uma malha
de controle. A presença de uma malha de controle implica que geral-
mente a tensão de saída destes conversores é controlada. Em redes CC,
a presença de uma malha de controle atuando na tensão de saída do
7Outras opções são possíveis, impedância capacitiva por exemplo, mas neste
trabalho não serão consideradas.
8A tendência da rede elétrica é a de se ter sistemas de potência distribuídos [65] e
isto geralmente envolve o cascateamento de conversores de energia, o que caracteriza
o comportamento de uma carga de potência constante.
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conversor em conjunto com uma carga resistiva, por exemplo, significa
que o conversor está drenando potência constante do barramento e que
o conjunto, conversor e carga, pode ser modelado como uma carga de
potência constante (CPL). Um situação similar também existe para
redes CA trifásicas equilibradas.
Análise da estabilidade para pequenos sinais (linearização) de siste-
mas CC com CPL pode ser vista em [66, 67, 68] e para sistemas CA em
[69]. Para um estudo sobre a interconexão de conversores CC-CC sem
utilizar de forma explicita o modelo CPL, mas analisando as impedân-
cias de cada subsistema, veja [65]. Análise da estabilidade considerando
modelos não lineares, isto é, para grandes sinais de sistemas CC com
CPLs pode ser vista em [3], onde este analisa a região de atração atra-
vés de LMI, [70] analisa a estabilidade através de diagramas de plano
de fase, enquanto que [71] verifica a região de atração utilizando os
potenciais de Brayton e Moser [72]. Aplicações de controle baseado
em passividade (PBC) para conversores CC-CC com CPLs podem ser
consultadas nas referências [4, 17] e para uma análise similar via con-
trole por modos deslizantes (SMC), vide referências [2, 55, 56, 73, 74].
Trabalhos sobre a teoria de bifurcações aplicada a sistemas com CPLs
podem ser vistos em [1, 5, 21]. Estas referências apresentam algumas
regras simples para entender a instabilidade do modelo de uma CPL.
Como uma regra prática, para um circuito RLC alimentando uma CPL,
o aumento do efeito indutivo leva o sistema a reduzir sua margem de
estabilidade (a faixa de potência que o sistema é estável diminui), en-
quanto que aumentar o efeito capacitivo e/ou resistivo aumenta a faixa
de potência onde este circuito é estável.
2.4.1 Sistemas CC
A Figura 2.14 mostra um exemplo básico de um conversor CC-CC ali-
mentando uma carga qualquer. Como este conversor está controlando
a sua tensão de saída, caso a tensão no barramento v sofra alguma per-
turbação o controle deste conversor irá garantir que a tensão de saída
continua seguindo o seu valor de referência e isto implica que a corrente
de entrada vai ter que compensar a variação da tensão do barramento.
Para manter a potência constante caso a tensão no barramento diminua
a corrente terá que aumentar.
Assumindo que o conversor não tem perdas, temos que
i =
Pdc
v
(2.66)
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a) Conversor + carga linear b) Circuito equivalente
Figura 2.14: Conversor CC-CC genérico conetado à um barramento
CC.
∂i
∂v
= −Pdc
v2
(2.67)
com v ∈ R+. O modelo de potência constante possui algumas pro-
priedades interessantes, pois a sua linearização mostra que uma carga
de potência constante se comporta localmente como uma resistência
negativa.
O grande problema deste tipo de modelo é a necessidade do conver-
sor ter uma malha de controle rápida comparada com a dinâmica da
tensão do barramento devido ao fato da corrente na CPL não ter di-
nâmica, sendo instantânea. Em muitas microrredes, o barramento tem
uma baixa inércia, contrário ao modelo de uma CPL. Para corrigir este
detalhe um filtro passa-baixa será aplicado ao modelo CPL formando
uma carga dinâmica de potência constante (DCPL):
di
dt
= −κf
(
i− Pdc
v
)
(2.68)
Esta equação possui o mesmo equilíbrio que a equação original, i =
Pdc/v, mas agora existe um grau de liberdade a mais: o parâmetro
κf
9 que está associada à dinâmica do conversor. Valores grandes de κf
indicam uma DCPL rápida e mais instável, valores menores indicam
uma carga com uma dinâmica lenta. Nem sempre é necessário utilizar
este modelo de primeira ordem, caso o comportamento dinâmico da
microrrede seja bem modelado com a CPL, então a presença do filtro
passa-baixa pode ser dispensada.
Um detalhe importante sobre CPLs é que um conversor não conse-
gue manter esta propriedade Pdc = v× i para qualquer valor de v. Se o
conversor for do tipo boost, idealmente existe um valor limite superior
9Este parâmetro tem dimensão de frequência angular (rad/s).
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em que a razão cíclica do conversor satura. No caso de conversores do
tipo buck, o limite é um valor inferior (indicado por Vth). Isto significa
que uma CPL possui no mínimo duas regiões de operação:
• região de operação que extrai potência constante do barramento;
• região de operação como uma resistência (positiva) que ocorre
quando a malha de controle está saturada.
Existem ainda algumas variações, como por exemplo conversores do
tipo boost que possuem uma malha de corrente na entrada do con-
versor. Neste caso existem três regiões, pois a malha de tensão pode
saturar, mas a malha de corrente pode estar funcionando normalmente,
logo a carga pode ser modelada como uma fonte de corrente constante
(indicado por Ith). Este modo de operação não ocorre para conversores
do tipo buck, pois tipicamente a corrente que está sendo controlada é
a do indutor de filtro que no caso do buck fica na saída.
Neste trabalho será assumido que caso a carga seja composta por
um conversor do tipo boost, ou qualquer conversor que opera de modo
indireto10, o modelo de carga possui duas regiões de operação, modo
CPL e modo fonte de corrente. Conversores do tipo buck, ou qualquer
conversor que opere de modo direto, será modelado como tendo duas
regiões, uma como CPL e a outra como uma resistência. A Figura 2.15
mostra as curvas de equilíbrio para ambos os tipos de CPL.
A CPL do tipo buck é dada por
i =

Pdc
v
, se v ≥ Vth
v
Rth
, se v < Vth
(2.69)
com a resistência da região linear encontrada como sendoRth = V 2th/Pdc
e Vth a tensão de limiar que separa as duas regiões de operação de uma
10Conversor que possui característica de fase não mínima para tensão de saída
[75]. No caso de um conversor boost alimentando uma carga resistiva, caso um
controle realimentação linearizante seja aplicado para controlar a tensão de saída,
a dinâmica da corrente no indutor de filtro deste conversor será instável. Enquanto
que controlando a corrente no indutor de filtro não gera problema para a tensão
de saída. Este tipo de conversor é controlado via um controle em cascata, mas a
malha de tensão tem que ser lenta para evitar de instabilizar a malha de corrente.
Outra forma de definir esta propriedade é que o modelo linearizado do conversor
boost possui um zero no semi-plano direito para a função de transferência entre a
tensão de saída e a razão cíclica.
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Figura 2.15: Característica corrente-tensão de um conversor CC mode-
lado como uma CPL.
CPL. A versão dinâmica de (2.69) é definida como sendo
di
dt
=

−κf
(
i− Pdc
v
)
, se v ≥ Vth
−κf
(
i− v
Rth
)
, se v < Vth
(2.70)
Para uma CPL tipo buck, Vth é o sinal de referência para a tensão
de saída do conversor modelado como uma CPL. Como o buck é um
conversor abaixador, caso a tensão v diminua até o valor de Vth, não tem
como o conversor manter a tensão de saída controlada, pois a tensão
no barramento está muito baixa. Note que (2.69) é contínua, mas com
derivada descontínua.
Para conversores do tipo boost, as duas regiões para uma CPL são
i =

Pdc
v
, se v ≥ Vth
Ith, se v < Vth
(2.71)
com Vth = Pdc/Ith, o que implica em um modelo DCPL dado por
di
dt
=
−κf
(
i− Pdc
v
)
, se v ≥ Vth
−κf (i− Ith) , se v < Vth
(2.72)
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Para tornar mais claro como surge a tensão Vth e a corrente Ith no
modelo da CPL serão explorados dois exemplos simples:
Exemplo 1
O primeiro caso é a de um conversor buck acionando uma carga resistiva
e com um controle PI. O modelo deste exemplo é dado por
L
di
dt
= vinu− vo (2.73)
C
dvo
dt
= i− vo
R
(2.74)
em que i é a corrente no indutor de filtro do buck, vin é a tensão de
entrada e vo a tensão de saída. Escolhendo o controle como sendou = −kp (vo − Vref)− kiξdξ
dt
= vo − Vref
(2.75)
onde ξ é a variável de saída da ação integral, a corrente de entrada deste
conversor é dada por iin = iu, logo em regime permanente a tensão vo
segue a sua referência Vref e por consequência i = Vref/R e u = Vref/vin.
Com a expressão do ganho estático do conversor buck e da corrente no
indutor de filtro, a corrente na entrada é, em regime permanente, dada
por
iin =
Vref
R
× Vref
vin
=
P
vin
(2.76)
exatamente a equação da CPL. A tensão de limiar Vth do modelo da
CPL é Vref deste exemplo (Vth = Vref) e caso a tensão de entrada vin
se iguala ao sinal de referência, a razão cíclica estará saturada no seu
valor máximo (umax) e o conversor opera em malha aberta:
iin =
Vo
R
× umax = vin
(R/u2max)
=
vin
Rth
(2.77)
Recapitulando,
iin =

V 2ref/R
vin
, se vin ≥ Vref
vin
(R/u2max)
, se vin < Vref
(2.78)
Comparando com (2.69) temos que Pdc = V 2ref/R e Rth = R/u
2
max.
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Exemplo 2
O segundo exemplo é um conversor boost com duas malhas de con-
trole sendo ambas formadas por controladores do tipo PI. O modelo do
conversor é dado por
L
di
dt
= vin − vo (1− u) (2.79)
C
dvo
dt
= i (1− u)− vo
R
(2.80)
com a malha interna de corrente dada por(1− u) = k1 (i− iref) + k2ξidξi
dt
= i− iref
(2.81)
e a malha externa de tensão dada poriref = −k3 (vo − Vref)− k4ξvdξv
dt
= vo − Vref
(2.82)
Caso a saída da malha de tensão, iref , esteja saturada em Imax, a cor-
rente de entrada irá seguir este valor máximo que é exatamente o parâ-
metro Ith que surge no modelo da CPL para cargas do tipo boost com
duas malhas de controle i = Imax = Ith. Como a expressão da corrente
é contínua durante a mudança de modo de operação, então na região
de potência constante (VthIth = P ) temos que
Vth =
(
V 2ref/R
)
imax
(2.83)
A partir dos equilíbrios, temos então
iin =

V 2ref/R
vin
, se vin ≥ Vth
Imax, se vin < Vth
(2.84)
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2.4.2 Sistemas CA
Em redes CA, um retificador trifásico CA-CC controlado com correção
do fator de potência (PFC) pode ser modelado como uma carga de
potência ativa trifásica constante quando vista dos seus terminais de
entrada, como mostrado na Figura 2.16. Esta modelagem é baseada na
a) Conversor + carga linear b) Circuito equivalente
Figura 2.16: Conversor CA-CC genérico conetado à um barramento
CA.
teoria PQ, p = iαβ ·vαβ e q = iαβ ∧vαβ , em que as tensões e correntes
são dos terminais de entrada do retificador. Assumindo que a potência
reativa instantânea é nula e que a potência ativa é constante (p = Pac),
temos que
iβ =
vβ
vα
iα (2.85)
logo,
Pac = vαiα + vβ
vβ
vα
iα =
v2α + v
2
β
vα
iα (2.86)
e com isto, as correntes de entrada do retificador podem ser escritas
como
iαβ = Pac
vαβ
‖vαβ‖2
(2.87)
com ‖vαβ‖2 = v2α + v2β .
Vamos assumir a topologia tradicional para retificadores trifásicos,
que são baseados em um conversor boost (conversor de modo indireto),
logo quando a malha de tensão de saída (lado CC) do retificador sa-
tura, a malha de controle da corrente de entrada (controla as correntes
iα e iβ) continua operando normalmente para garantir o PFC. Nesta
situação a carga se comporta como fonte de corrente.
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Assumindo que as tensões em regime permanente são{
vα ≈ Vpk cos θ
vβ ≈ Vpk sen θ
(2.88)
com
Vpk =
√
v2α + v
2
β = ‖vαβ‖ (2.89)
e como para garantir o PFC as correntes devem estar sincronizadas
com as tensões, temos que {
iα ∝ vα
iβ ∝ vβ
(2.90)
As amplitudes das correntes são Ith, logo
iαβ = Ith
vαβ
‖vαβ‖ (2.91)
O modelo CPL para sistemas CA possui a região de potência cons-
tante quando a malha de tensão não está saturada (isto ocorre quando
‖iαβ‖ < Ith), e de fonte de corrente quando a malha de tensão satura,
mas a malha de corrente continua operando normalmente.
Assim como no caso de um sistema CC este tipo de modelo de carga
possui alguns problemas, pois não existe nenhuma dinâmica associada
com o retificador. Para corrigir isto é possível usar um filtro passa-baixa
para emular a dinâmica das malhas de controle do retificador, com a
CPL CA se tornando uma DCPL CA. Como as equações apresentadas
são válidas no sistema de coordenadas αβ onde as formas de onda são
órbitas periódicas, é interessante primeiramente escrever as equações
usando a transformada dq e depois propor o modelo DCPL. As equações
da CPL CA em dq são iguais aos da base em αβ, sendo necessário
substituir α→ d e β → q, logo o modelo DCPL pode ser proposto em
dq como sendo
didq
dt
= −κf
(
idq − Pac vdq‖vdq‖2
)
(2.92)
quando ‖idq‖ < Ith. Para ‖idq‖ ≥ Ith temos
didq
dt
= −κf
(
idq − Ith vdq‖vdq‖
)
(2.93)
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Em αβ o modelo DCPL é uma função da frequência do PLL (malha
de captura de fase) do retificador:
diαβ
dt
= jωpll iαβ − κf
(
iαβ − Pac
vαβ∥∥vαβ∥∥2
)
(2.94)
No modo fonte de corrente:
diαβ
dt
= jωpll iαβ − κf
(
iαβ − Ith
vαβ∥∥vαβ∥∥
)
(2.95)
Vale lembrar que o modelo DCPL é dado por equações diferenciais não
lineares, logo para analisar a estabilidade é preferível usar o modelo em
dq.
Para complementar o estudo do modelo DCPL, o PLL da carga
equivalente é baseado na estrutura apresentada em [31, 51] que utiliza
um controle PI, como pode ser visto na Figura 2.17. O PLL é necessário
para que o conversor CA-CC trifásico possa sincronizar as correntes CA
de entrada com as tensões CA do barramento com o intuito de realizar
o PFC e só extrair potência ativa do barramento. O modelo do PLL é
Figura 2.17: Diagrama de blocos do PLL convencional (coordenadas
síncronas - dq).
dado por
ωpll = ωr + k
pll
1 vq + k
pll
2 ξq (2.96)
dξq
dt
= vq (2.97)
Caso a dinâmica do PLL seja desprezada (o PLL está operando em
regime permanente), a tensão de eixo em quadratura pode ser assumida
como sendo zero, então as seguintes simplificações são válidas
did
dt
= −κf
(
id − Pac
vd
)
(2.98)
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e no modo fonte de corrente,
did
dt
= −κf (id − Ith) (2.99)
A dinâmica da corrente em quadratura passa a ser dada, em ambos os
modos, por
diq
dt
= −κf iq (2.100)
O PLL apresentado é baseado na técnica mais convencional (con-
trole PI e a transformada dq), mas algumas variações foram propostas
para lidar com sistemas desbalanceado, presença de harmônicos, entre
outros. O PLL tradicional não oferece uma resposta com qualidade
nestas condições, sendo necessário utilizar filtros passa-baixa com uma
frequência de corte muito baixa para oferecer uma saída satisfatória.
Estruturas mais sofisticadas de PLL podem ser vistas em [76, 77], em
que o uso da transformada dq é evitada.
2.4.3 Aproximações de equações C0 para C∞
As equações apresentadas para as CPLs são contínuas mas com deriva-
das descontínuas, função classe C0. Como uma parte significativa deste
trabalho envolve análise de sistemas dinâmicos, modelos que sejam C∞
são mais adequados para realizar cálculos de continuação numérica uti-
lizados na análise de bifurcações empregando pacotes computacionais
como XPP-AUTO [78, 79] ou MatCont [80]. Em [81] são apresentadas
formas de aproximar não linearidades C0 para C∞, como por exemplo
f (x) = Fsup
[
1
2
+
1
2
tanh
x− xo

]
+Finf
[
1
2
− 1
2
tanh
x− xo

]
(2.101)
Esta função separa f (x) em Fsup e Finf , em torno do ponto xo com 
um parâmetro de ajuste que deve ser pequeno.
Aplicando esta ideia para (2.69), temos que
i (vbus) =
Pdc
vbus
[
1
2
+
1
2
tanh
vbus − Vth

]
+
vbus
Rth
[
1
2
− 1
2
tanh
vbus − Vth

]
(2.102)
O gráfico de i (vbus) para diferentes valores de  pode ser visto na Figura
2.18 em torno do valor de Vth. Para comparar a derivada (∂i/∂vbus)
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Figura 2.18: Função i (vbus) de classe C∞ para aproximar a desconti-
nuidade do modelo da CPL.
exato
Figura 2.19: Comparação da aproximação de classe C∞ (curvas em
azul e verde) com o modelo descontínuo (curva em amarelo) da função
∂i/∂vbus.
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no ponto de descontinuidade (Vth), a Figura 2.19 mostra a derivada de
ambos os modelos (classe C∞ e classe C0).
Este procedimento pode ser facilmente estendido para funções com
mais de duas regiões de operação. Como por exemplo a razão cíclica,
que é definida no intervalo u ∈ [0, 1) e pode ser aproximada para
usat =
[
1
2
+
1
2
tanh
u− 1

]
+ u
[
1
2
+
1
2
tanh
u

]
×
[
1
2
− 1
2
tanh
u− 1

]
(2.103)
com u a razão cíclica não saturada e usat o sinal saturado. O gráfico
de usat para dois valores distintos de  está na Figura 2.20.
Figura 2.20: Função usat de classe C∞ para aproximar uma saturação.
2.5 Modelagem de fontes
Em uma microrrede podemos separar dois tipos de fontes, as fontes que
devem controlar a sua tensão de saída e as fontes que injetam potência
no sistema. O primeiro grupo pode ser de conversores que interligam
armazenadores de energia (baterias) com o barramento da microrrede,
ou até mesmo conversores que conectam uma microrrede com outro
sistema como a rede principal. Estas fontes geralmente operam como
fontes de tensão com droop, seja em uma microrrede CC ou CA. No
caso do segundo grupo, temos as fontes renováveis que vão funcionar de
forma similar às CPLs [24], mas com o sinal da potência contrário, pois
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elas estão injetando potência na rede podendo ser definidas como fontes
de potência constante (CPS). Portanto é possível apresentar somente
um modelo para as fontes com droop.
A forma de modelar as fontes com droop, para o caso CA11, pode ser
entendida com base no exemplo da Figura 2.21. O sistema da Figura
Figura 2.21: Compartilhamento de carga para inversores.
2.21 contém dois inversores com filtro LC, uma impedância de saída
(L1, R1, L2, R2) e uma carga resistiva Ro. A dinâmica da corrente de
saída dos inversores (iαβk ), utilizando a base αβ e notação complexa, é
dada por
L1
diαβ1
dt
= − (R1 +Ro) iαβ1 −Roiαβ2 + vαβ1 (2.104)
L2
diαβ2
dt
= −Roiαβ1 − (R2 +Ro) iαβ2 + vαβ2 (2.105)
Aplicando a transformada dq na dinâmica de iαβ1 , temos que
L1
diαβ1
dt
= L1
d
dt
(
idq1 e
jθ1
)
= L1e
jθ1
didq1
dt
+ jω1L1i
dq
1 e
jθ1 (2.106)
11O caso CC é similar e mais simples.
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logo,
L1
didq1
dt
= −jω1L1idq1 − (R1 +Ro) e−jθ1iαβ1 −Roe−jθ1iαβ2
+ e−jθ1vαβ1 (2.107)
O resultado final é dado por
L1
didq1
dt
= − (jω1L1 +R1 +Ro) idq1 −Roe−jδidq2 + vdq1 (2.108)
e por simetria, a dinâmica de iαβ2 será
L2
didq2
dt
= −Roejδidq1 − (R2 +Ro + jω2L2) idq2 + vdq2 (2.109)
Expandindo as expressões complexas, temos que
L1
did1
dt
= vd1 + ω1L1i
q
1 − (R1 +Ro) id1 −Ro
(
id2 cos δ + i
q
2 sen δ
)
(2.110)
L1
diq1
dt
= vq1 − ω1L1id1 − (R1 +Ro) iq1 +Ro
(
id2 sen δ − iq2 cos δ
)
(2.111)
L2
did2
dt
= vd2 + ω2L2i
q
2 −Ro
(
id1 cos δ − iq1 sen δ
)− (R2 +Ro) id2 (2.112)
L2
diq2
dt
= vq2 − ω2L2id2 −Ro
(
id1 sen δ + i
q
1 cos δ
)− (R2 +Ro) iq2 (2.113)
O ângulo δ é por definição a diferença entre os ângulos θ1 − θ2 então
dδ
dt
= ω1 − ω2 (2.114)
e as potências filtradas dadas por
d 〈pk〉
dt
= ωp
(
vdki
d
k + v
q
ki
q
k − 〈pk〉
)
(2.115)
d 〈qk〉
dt
= ωp
(
vqki
d
k − vdkiqk − 〈qk〉
)
(2.116)
Para analisar a estabilidade de redes elétricas como esta, as ten-
sões nos capacitores de filtro Cf , dadas por v
dq
k e que fazem parte
da dinâmica interna (Figura 2.9), são assumidas operando em regime
permanente. Esta simplificação implica no modelo reduzido visto na
Figura 2.22. Este modelo reduzido é, em essência, a dinâmica externa
apresentada na Figura 2.9.
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Figura 2.22: Modelo reduzido do exemplo da Figura 2.21 assumindo que
a malha de tensão dos inversores está operando em regime permanente.
Considerando que os inversores utilizam o droop indutivo e igno-
rando a impedância virtual, temos que
ωk = ωr −mk 〈pk〉
vdk = Er − nk 〈qk〉
vqk = 0
(2.117)
Com as equações do droop, este modelo de microrrede possui as quatro
equações das correntes de saída (2.110)-(2.113), quatro equações das
potências médias ativas e reativas (2.115)-(2.116)12 e uma equação do
ângulo (2.114), totalizando nove equações diferenciais. Esta forma de
modelar o paralelismo de conversores CC-CA com droop é proposta em
[15, 82] e será adotada neste trabalho, tanto para microrredes CA e
CC.
Uma alternativa mais simples de modelar os inversores é focar na
dinâmica mais lenta, dada pelas potências 〈pk〉 e 〈qk〉 e o ângulo δ,
assumindo que as correntes estão em regime permanente. Neste caso,
temos que
d 〈pk〉
dt
= −ωp 〈pk〉+ ωp
[
Eri
d
k − nkidk 〈qk〉
]
(2.118)
12Lembrando que k = {1, 2} para este exemplo.
Modelagem de fontes 43
d 〈qk〉
dt
= −ωp 〈qk〉 − ωp
[
Eri
q
k − nkiqk 〈qk〉
]
(2.119)
dδ
dt
= −m1 〈p1〉+m2 〈p2〉 (2.120)
com as correntes em regime permanente dadas pelas seguintes equações:
i
dq
1 =
Z2 (ω2) +Ro
Z1 (ω1)Z2 (ω2) +Ro [Z1 (ω1) + Z2 (ω2)]
vd1
− Ro
Z1 (ω1)Z2 (ω2) +Ro [Z1 (ω1) + Z2 (ω2)]
e−jδvd2 (2.121)
i
dq
2 = −
Ro
Z1 (ω1)Z2 (ω2) +Ro [Z1 (ω1) + Z2 (ω2)]
ejδvd1
+
Z1 (ω1) +Ro
Z1 (ω1)Z2 (ω2) +Ro [Z1 (ω1) + Z2 (ω2)]
vd2 (2.122)
em que Z1 (ω1) = R1 + jω1L1Z2 (ω2) = R2 + jω2L2 (2.123)
Devido a complexidade de expandir (2.121) e (2.122) nas suas com-
ponentes reais e imaginárias é conveniente manter este conjunto de
equações algébricas, ou seja, o modelo é dado por equações diferenciais
algébricas.
A modelagem de uma rede elétrica que ignora a dinâmica das linhas
de distribuição que conectam os elementos diminui o número de equa-
ções de nove para cinco equações diferenciais, para o exemplo Figura
2.21. Para mais detalhes sobre esta forma de modelar sistemas, veja
[83, 84, 85], para uma análise via hamiltoniano por portas, veja [86] e
para aplicações em sistemas de potência, veja [87].
O grande problema com esta forma de modelar uma microrrede
CA é que para cargas do tipo CPL ou DCPL, certas instabilidades
que ocorrem a medida que a potência do sistema aumenta não são
modeladas caso a dinâmica das correntes que conectam os inversores e
cargas seja desprezada13.
Uma forma de justificar a separação da dinâmica interna das fontes
para utilizar o modelo reduzido é baseado na teoria das perturbações
singulares [11, 88], em que a dinâmica interna possui uma constante
de tempo diferente da dinâmica externa. Uma boa prática é utili-
zar modelos simplificados assumindo que as cargas e fontes possuem
13Isto foi verificado pelo autor via métodos de continuação numérica (métodos
numéricos para análise de bifurcações), mas não será apresentado nesta tese.
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um comportamento idealizado e depois analisar numericamente a es-
tabilidade do sistema completo e deste modo comprovar se de fato as
simplificações propostas são coerentes. Este será o procedimento ado-
tado neste trabalho, em que os modelos reduzidos serão analisados e
posteriormente comparados com os sistemas completos.
2.6 Conclusão
Este capítulo apresentou alguns conceitos básicos que serão utilizados
ao longo desta tese:
• controle droop aplicado a microrredes CC e CA;
• impedância virtual utilizado em microrredes CA;
• modelos reduzidos de fontes com droop (paralelismo de fontes de
tensão);
• modelos reduzidos de cargas controladas (CPLs e DCPLs).
Também foi apresentada uma revisão do estado-da-arte de alguns dos
principais trabalhos recentes que envolvem microrredes, com o foco na
estabilidade, modelagem e operação.
Apesar da familiaridade dos modelos CPLs utilizados pela comu-
nidade científica, principalmente para redes CC, o autor desconhece
trabalhos que utilizem os modelos DCPLs14, tanto para sistemas CC
como para sistemas CA, apesar de serem meras modificações das equa-
ções CPLs. Em [83] são utilizados ideais similares ao modelo DCPL,
mas aplicadas aos modelos das fontes com droop e não para as cargas.
Como será visto no Capítulo 6 (paralelismo de inversores), a dedu-
ção do valor do parâmetro κf presente nos modelos DCPLs, (2.68) ou
(2.92), pode ser um tanto complexa. Isto pode explicar o motivo que
este tipo de modelagem de carga não possui trabalhos referenciados na
literatura técnica.
14Ideia original proposta por André Tahim [56] em discussões internas.
Capítulo 3
Controle de Conversores
para Microrredes CC
3.1 Introdução
Neste capítulo, são apresentadas as técnicas de controle local (malha
de tensão e malha de corrente) utilizadas nos conversores que operam
como fontes CC com droop, na microrrede CC estudada no Capítulo 4.
São consideradas dois tipos de fontes CC:
• as que conectam um banco de baterias com o barramento CC;
• as que conectam a rede principal CA ou até mesmo outra micror-
rede CA com o barramento CC.
O primeiro tipo de fonte é um conversor CC-CC bidirecional, enquanto
que o segundo tipo será um conversor CA-CC trifásico, um retificador
bidirecional controlado com PFC. Em ambos os casos serão utilizadas
topologias tradicionais para os conversores.
Este capítulo possui a seguinte estrutura: (i) a Seção 3.2 apresenta
o modelo da fonte CC-CC; (ii) duas técnicas de controle para a fonte
CC-CC são apresentadas nas Seções 3.3.1 e 3.3.2; (iii) a fonte CC-CC
operando no modo carregamento de bateria é brevemente estudada na
Seção 3.4; (iv) a outra fonte CC de interesse, um conversor CA-CC é
modelado na Seção 3.5 e o seu controle é apresentado na Seção 3.6.
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3.2 Modelagem do conversor CC-CC bidi-
recional
Um dos elementos básicos da microrrede CC que será estudada no
Capítulo 4 é o conversor CC-CC bidirecional, que pode ser visto na
Figura 3.1.
Figura 3.1: Conversor CC-CC bidirecional.
O conversor CC-CC bidirecional é um dos elementos que contro-
lam a tensão no barramento de uma microrrede CC. Caso a microrrede
esteja com excesso de energia e o banco de baterias ainda tenha uma re-
serva para o armazenamento de energia, então o conversor CC-CC pode
redirecionar o excedente de energia para carregar as baterias. Quando
houver falta de energia, caso as baterias tenham carga suficiente, elas
podem fornecer o restante de energia que está sendo demandada pelas
cargas. Obviamente que este tipo de gerenciamento depende do estado
das baterias, mas ainda mostra a flexibilidade que este tipo de fonte
fornece.
Esta fonte possui dois modos distintos de operação: (i) modo fonte
com droop; (ii) modo carregamento da bateria. No modo fonte com
droop o conversor funciona como um conversor boost bidirecional con-
trolando vk, enquanto que no modo carregamento da bateria funciona
como um conversor buck bidirecional controlando a corrente i e a tensão
Vbat
1.
O modelo por valores médios [90] do conversor operando no modo
1Para o controle da bateria, a malha externa de tensão opera saturada e malha
de corrente carrega a bateria, isto é, o conversor opera como uma fonte de corrente.
Somente quando a tensão na bateria fica próximo do seu valor nominal é que a
malha de tensão no modo carregamento de bateria passa a atuar. Este método é
chamado de Método a um nível de corrente e um nível de tensão de acordo com
[89].
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boost é dado por
L
di
dt
= −vk (1− u) + Vbat (3.1)
C
dvk
dt
= i (1− u)− ik (3.2)
com i a corrente no indutor de filtro L, ik a corrente de saída, vk a
tensão de saída e u a razão cíclica (vinculada à chave S1) com u ∈ [0, 1).
No modo buck, o modelo do conversor passa a ser
L
di
dt
= −vk (1− u) + Vbat (3.3)
Cbat
dVbat
dt
= −i− ibat (3.4)
com ibat a corrente na bateria. Perceba que a corrente i será negativa
devido ao sentido contrário do modo fonte.
Será assumido que este conversor possui dois sensores de corrente
para medir i e ik, além de dois sensores de tensão para medir vk e Vbat.
3.3 Controle do conversor CC-CC bidireci-
onal no modo droop
Quando o conversor CC-CC opera no modo droop controlando a tensão
vk, o modelo dinâmico é não linear e de fase não mínima [90]. Para lidar
com este tipo de problema são propostas duas técnicas de controle:
• a primeira opção é um controle baseado na estrutura tradicional
composta por duas malhas de controle (controle em cascata), uma
malha interna para controlar a corrente i e uma malha externa
para controlar a tensão vk. A estrutura deste controle pode ser
vista na Figura 3.2;
• a segunda opção será um controle com somente uma malha de
controle baseado no filtro washout [5, 55, 56] com a estrutura
baseada na Figura 3.3.
Em ambos os casos, as equações dentro de cada bloco, que representa
cada malha de controle, são não lineares. Na implementação via o
filtro washout o sistema modifica o sinal da tensão vk para lidar com
a fase não mínima do sistema. A Tabela 3.1 mostra os parâmetros do
conversor CC-CC. A tensão Vr é o valor nominal da tensão de saída da
fonte CC (2.1).
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Malha
de tensão
Malha
de corrente
barramento CC
Figura 3.2: Diagrama de blocos da estrutura de controle em cascata.
Malha
de tensão
barramento CC
Figura 3.3: Diagrama de blocos da estrutura de controle utilizando
somente uma malha de controle.
Tabela 3.1: Parâmetros do conversor CC-CC bidirecional.
Parâmetro Valor Parâmetro Valor
L 1 mH Pmax 5 kW
C 500 µF fs 20 kHz
Vbat 100 V fa 40 kHz
Vr 380 V
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3.3.1 Controle em cascata
O controle em cascata baseado na Figura 3.2 é projetado assumindo que
cada malha de controle possui uma constante de tempo diferente, o que
permite utilizar a teoria de perturbações singulares [88] e considerar que
cada malha está aproximadamente desacoplada. O controle de cada
malha será baseado na técnica de realimentação linearizante [91] de
forma que a malha interna (corrente) seja aproximadamente linear para
frequências mais altas (quando o efeito da malha de tensão pode ser
desprezado) e a malha externa (tensão) seja aproximadamente linear
para frequências mais baixas (quando a malha de corrente está em
regime permanente).
A partir de (3.1), temos que
L
di
dt
= −vk (1− u) + Vbat = νeq (3.5)
em que νeq é o controle equivalente, logo a razão cíclica é dada por
(1− u) = Vbat + νeq
vk
(3.6)
Adotando um controle proporcional para νeq faz com que a dinâmica
da corrente seja
L
di
dt
= νeq = −kp (i− iref) (3.7)
com iref o sinal de saída da malha de tensão. O controle da malha de
corrente é então
(1− u) = Vbat + kp (i− iref)
vk
(3.8)
Como esta lei de controle possui uma singularidade quando a tensão
de saída tende a zero podemos propor a seguinte mudança
u =
1−
Vbat + kp (i− iref)
vk
, se vk ≥ Vbat
umin, se vk < Vbat
(3.9)
Isto significa que, quando a tensão de saída é menor que a tensão da
bateria, algo que ocorre na partida do conversor, o sistema opera em
malha aberta com um valor constante e pequeno de razão cíclica umin.
Para um valor constante de iref , (3.7) é um sistema linear e desaco-
plado da tensão vk, mas como o interesse é em controlar a tensão vk, o
sinal de referência deve ser uma função de vk para garantir que a tensão
de saída da fonte CC seja regulada, iref = iref (vk). Caso a malha de
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tensão seja razoavelmente mais lenta que a malha de corrente, iref pode
ser assumido como constante o que torna a malha de corrente linear
para dinâmicas rápidas. Nestas condições o ganho proporcional pode
ser escolhido de forma bem simples,
kp = ωiL (3.10)
em que ωi = 2pifi é o inverso da constante de tempo da malha de
corrente:
di
dt
= −ωi (i− iref) (3.11)
O controle da malha de tensão pode ser projetado assumindo que a
malha de corrente está operando em regime permanente, logo
(1− u) = Vbat
vk
i = iref
(3.12)
e então, utilizando a teoria de perturbações singulares, a dinâmica de
vk é aproximadamente
C
dvk
dt
∼= Vbat
vk
iref − ik (3.13)
Utilizando o mesmo processo anterior (controle equivalente), temos que
C
dvk
dt
∼= Vbat
vk
iref − ik = νeq (3.14)
então,
iref =
vk
Vbat
(ik + νeq) (3.15)
Escolhendo um PI para νeq,
νeq = −k1
[
vk − (Vr −Rdik)
]− k2ξ (3.16)
dξ
dt
= vk − (Vr −Rdik) (3.17)
com a variável ξ sendo a saída da ação integral. A lei de controle da
malha de tensão passa a ser
iref =
vk
Vbat
{
ik − k1
[
vk − (Vr −Rdik)
]− k2ξ} (3.18)
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com a dinâmica da tensão dada por
C
dvk
dt
∼= −k1
[
vk − (Vr −Rdik)
]− k2ξ (3.19)
Perceba que o sinal da referência já inclui o droop CC resistivo (2.1)
e que a lei de controle proposta possui um cancelamento parcial da
corrente de saída na dinâmica de vk (feedforward da corrente de saída),
reduzindo assim perturbações de carga.
A lei de controle é dada por (3.9), (3.17) e (3.18), enquanto que o
sistema completo sem as aproximações indicadas anteriormente é dado
por
L
di
dt
= −kpi− kp vk
Vbat
[
k1vk + k2ξ
− (1− k1Rd) ik − k1Vr
]
(3.20)
C
dvk
dt
=
i
vk
{
Vbat + kpi+ kp
vk
Vbat
[
k1vk + k2ξ
− (1− k1Rd) ik − k1Vr
]}− ik (3.21)
dξ
dt
= vk − (Vr −Rdik) (3.22)
3.3.1.1 Análise da estabilidade
Para verificar a estabilidade deste sistema é necessário conhecer a di-
nâmica de ik, mas como a corrente de saída está vinculada com o resto
da microrrede, determinar a estabilidade da fonte passa a ser algo um
tanto complexo. Uma opção consiste em considerar que a corrente de
saída possui uma característica similar a uma CPL, ik = Pdc/vk. Com
base no estudo do Capítulo 2, cargas típicas em uma microrrede pos-
suem um comportamento de uma CPL, mas elas não estão conectadas
diretamente nos terminais de saída da fonte já que existem indutâncias
e resistências das linhas de distribuição, além de outras fontes operando
em paralelo.
Para uma CPL, quando a malha de tensão satura (iref = Imax) o que
implica que a fonte está fornecendo a sua máxima potência, a dinâmica
da corrente é desacoplada da dinâmica da tensão de saída, onde esta
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última é a dinâmica interna2, dada por
C
dvk
dt
= i
Vbat + kp (i− Imax)
vk
− Pdc
vk
(3.23)
e a dinâmica zero é obtida a partir da dinâmica interna fazendo i =
Imax:
C
dvk
dt
= Imax
Vbat
vk
− Pdc
vk
(3.24)
Transformando a tensão no capacitor em termos da energia, wk =
1/2 Cv2k, temos que
dwk
dt
= ImaxVbat − Pdc (3.25)
Esta equação é instável, pois não existe equilíbrio a não ser que Imax =
Pdc/Vbat, ou seja, a carga não pode demandar mais potência do que a
fonte pode fornecer. Em uma microrrede real, a carga é mais complexa
que uma CPL e isto pode tornar a dinâmica zero não tão problemática,
mas a sua estabilidade irá depender de variáveis externas à fonte. Será
visto no Capítulo 4 que a estabilidade da microrrede é uma função de
Rd e quando a malha de tensão satura, o conversor não estará injetando
este amortecimento no sistema, o que implica em um valor menor de
Pdc para que o ponto de equilíbrio seja estável. O diagrama de blocos
do conversor CC-CC com as técnicas de controle indicadas acionando
uma carga CPL pode ser vista na Figura 3.4.
O que será apresentado neste capítulo é só um indicativo de como
escolher os ganhos dos controladores locais propostos. Note que como
a estabilidade da corrente de saída depende de elementos externos à
fonte que estamos estudando, instabilidades geradas externamente ge-
ralmente não são compensadas, logo as condições que serão apresenta-
das não são suficientes e sim necessárias.
2Aqui convém mencionar que dinâmica interna no contexto de teoria de controle
não linear se refere a parte da dinâmica da planta que não aparece na saída [91],
esta última sendo a corrente i para este caso (variável de saída).
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A partir de (3.20)-(3.22), as equações de equilíbrio3 fornecem
i =
Pdc
Vbat
ξ = 0
vk = 1/2
(
Vr +
√
V 2r − 4PdcRd
) (3.26)
então linearizando (3.20)-(3.22) no ponto de equilíbrio, i˜ = i − i e de
forma similar para as outras variáveis, temos
di˜
dt
= −
(
kp
L
)
i˜−
(
kpk1
Vr − 2vk
LVbat
)
v˜k −
(
kpk2
vk
LVbat
)
ξ˜ (3.27)
dv˜k
dt
=
(
V 2bat + kp [Pdc + k1PdcRd + k1vk (vk − Vr)]
CVbatvk
)
i˜
+
(
kpk1Pdc
(
v2k − PdcRd
)
CV 2batv
2
k
)
v˜k +
(
kpk2Pdc
CV 2bat
)
ξ˜ (3.28)
dξ˜
dt
=
(
1− RdPdc
v2k
)
v˜k (3.29)
O polinômio característico do sistema é dado por
∆ (λ) = λ3 + a2λ
2 + a1λ+ a0
e os coeficientes definidos como sendo
a2 = kp
CV 2bat − k1LPdc (2− Vr/vk)
LCV 2bat
(3.30)
a1 = kp
(
k1V
2
bat − k2LPdc
)
LCV 2bat
(2− Vr/vk) (3.31)
a0 =
kpk2
LC
(2− Vr/vk) (3.32)
A estabilidade local é assegurada se os coeficientes satisfazem as se-
guintes relações encontradas via o critério de Routh-Hurwitz: a2 > 0,
a2a1 > a0 e a0 > 0.
3As equações de equilíbrio para um circuito alimentando uma CPL são equações
quadráticas [1, 21],
v2k − Vrvk +RdPdc = 0
uma das soluções é instável, enquanto que a outra (com o valor próximo a Vr) é a
solução de interesse. Quando V 2r − 4PdcRd = 0, vk = Vr/2. Este é o menor valor
que vk pode ter e ainda ser estável.
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O ganho kp pode ser escolhido via kp = 2pifiL, logo para escolher
os valores de fi, k1 e k2 podemos aplicar a técnica de posicionamento
dos autovalores do sistema em malha fechada definindo um polinômio
característico e igualando os coeficientes deste com os do polinômio
característico do sistema:
∆d (λ) = (λ+ σ)
(
λ2 + 2ζωλ+ ω2
)
= λ3 + a2λ
2 + a1λ+ a0 (3.33)
onde σ é o autovalor real, ζ é o amortecimento e ω a frequência angular
dos autovalores complexos. Resolvendo (3.33), temos que
kp =
L
2V 4bat
[
L2P 2dc (2vk − Vr)Vrσω2 + 2LPdcV 2batω (2ζσ + ω)
+ 2V 4bat (2ζω + σ)
]
(3.34)
k1 =
CV 2batvkω
2vk − Vr
[
LPdc (2vk − Vr)Vrσω2 + 2V 2bat (2ζσ + ω)
]
×[
L2P 2dc (2vk − Vr)Vrσω2 + 2LPdcV 2batω (2ζσ + ω)
+ 2V 4bat (2ζω + σ)
]−1
(3.35)
k2 = CV
4
batvkVrσω
2
[
L2P 2dc (2vk − Vr)Vrσω2
+ 2LPdcV
2
batω (2ζσ + ω) + 2V
4
bat (2ζω + σ)
]−1
(3.36)
Na prática esta forma não é um procedimento muito adequado para o
projeto dos controladores locais das fontes de uma microrrede. Alocar
os autovalores só funciona quando o ponto de equilíbrio é fixo, mas como
a potência da carga deve variar bastante, é necessário que o projeto dos
ganhos do sistema de controle leve em conta esta mudança do equilíbrio.
Por conta disto, uma forma gráfica de análise é preferível.
Um guia rápido para escolher os parâmetros do sistema de controle
é considerar que ambas as malhas de controle estão desacopladas, logo
o ganho da malha de corrente é escolhido a partir de (3.10) e (3.11).
Para a malha de tensão, desprezando o termo do droop (válido caso o
valor de Rdik seja pequeno quando comparado com Vr) e utilizando o
modelo aproximado da dinâmica da tensão (3.17) e (3.19), temos um
sistema linear de segunda ordem. Já tendo uma noção de como escolher
os ganhos dos controladores podemos então utilizar o modelo completo
(3.20)-(3.22) para refinar os valores escolhidos e verificar a estabilidade.
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3.3.1.2 Projeto dos ganhos do sistema de controle
Diversos gráficos são gerados com os parâmetros de interesse (ganhos
do sistema de controle) calculados em função da potência da carga para
verificar a estabilidade paramétrica da fonte. Ainda assim é necessário
inferir pelo gráfico, além da estabilidade, algum critério transiente como
por exemplo o máximo sobre-sinal, que pode ser deduzido a partir do
amortecimento do sistema.
Para um sistema com autovalores complexos conjugados, o amorte-
cimento do sistema pode ser deduzido através de
gi =
|Im {λi}|
|Re {λi}| (3.37)
em que λi é um dos autovalores, i ∈ {1, 2, . . . , n} com n o número de
autovalores complexos e gi é uma função que indica o amortecimento
do sistema, ou seja, implica uma razão entre a parte real e a parte ima-
ginária dos autovalores. De um modo geral, o polinômio característico
de um sistema pode ser decomposto de acordo com
∆ =
m∏
k=1
n∏
i=1
(λ+ σk)
(
λ2 + 2ζiωiλ+ ω
2
i
)
(3.38)
Sempre é possível agrupar os autovalores em produtos de polinômios de
primeira (m autovalores reais) e segunda ordem (n autovalores comple-
xos conjugados). Aplicando (3.37) nos autovalores complexos de (3.38),
temos que
λi = −ωi
(
ζi ∓ j
√
1− ζ2i
)
(3.39)
|Re {λi}| = ωiζi (3.40)
|Im {λi}| = ωi
√
1− ζ2i (3.41)
logo, a razão gi para estes autovalores fornecem
gi =
√
1− ζ2i
ζi
(3.42)
Este procedimento aplicado aos autovalores reais gera um gi = 0. É
possível especificar um conjunto formado por todos os autovalores do
sistema com uma restrição no amortecimento, isto é, que deve satisfazer
a uma faixa de gi:
S =
{⋃
i
λi
∣∣∣ ζi > 0.5} (3.43)
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onde
⋃
i λi é a união de todos os autovalores do sistema. Quando o
ponto de equilíbrio muda, os autovalores da matriz jacobiana (∂f/∂x)
do sistema também mudam. Nesta situação, certas combinações pa-
ramétricas do sistema irão satisfazer S e logicamente outras não. No
plano complexo, S delimita a região mostrada na Figura 3.5 e den-
tro desta região todos os autovalores (reais ou complexos) satisfazem
ζi > 0.5, o que significa gi <
√
3. No caso do conversor CC-CC bidi-
recional com o controle em cascata projetado anteriormente, como o
sistema é de terceira ordem, só é possível ter um par de autovalores
complexos, o que implica em um coeficiente de amortecimento ζ.
Figura 3.5: Distribuição dos autovalores de acordo com (3.37). A razão
gi de cada autovalor tem que estar dentro da região delimitada.
O primeiro parâmetro a ser verificado será k1, então fixando k2 =
100, Rd = 0,5 Ω e fi = 1000 Hz, a Figura 3.6 mostra a região de
estabilidade para diversos valores de k1 e Pdc e também uma região
menor que além de ser estável possui a condição ζ > 0,5, o que indica
uma região em que o conversor não terá oscilações grandes. A única
instabilidade gerada ocorre devido à condição a2a1 < a0 e isto indica
que para um sistema não linear a sua linearização possui dois autovalo-
res cruzando o eixo imaginário do plano complexo caracterizando uma
bifurcação de Hopf (HB) [10, 12]. Este fenômeno será explorado em
mais detalhes no Capítulo 4. Note que os diagramas apresentados não
são limitados pela potência máxima do conversor CC-CC, obviamente
que a fonte não irá operar acima do seu valor máximo.
Escolhendo k1 = 0,25, Rd = 0,5 Ω e fi = 1000 Hz, o diagrama de
estabilidade pode ser gerado para o plano {Pdc, k2}, como mostra a Fi-
gura 3.7. No caso de fi, os parâmetros fixos são Rd = 0,5 Ω, k1 = 0,25
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Estável
Figura 3.6: Diagrama de estabilidade no plano {Pdc, k1} para o con-
trole em cascata do conversor CC-CC (ganho proporcional da malha
de tensão).
HB
Figura 3.7: Diagrama de estabilidade no plano {Pdc, k2} para o controle
em cascata do conversor CC-CC (ganho integral da malha de tensão).
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e k2 = 100, logo o ganho da malha de corrente pode ser selecionado de
acordo com a Figura 3.8. Observe que para fi quanto maior melhor,
mas como na análise não foi considerado o atraso devido à implementa-
ção discreta e também do PWM, existe um efeito de instabilidade para
frequências altas. Para terminar esta análise paramétrica, variando o
valor da resistência do droop em conjunto com a potência da carga te-
mos a Figura 3.9, com os valores de fi = 1000 Hz, k1 = 0,25 e k2 = 100
para os ganhos dos controladores.
Estável Instável
HB
Figura 3.8: Diagrama de estabilidade no plano {Pdc, fi} para o con-
trole em cascata do conversor CC-CC (ganho proporcional da malha
de corrente).
O gráfico da Figura 3.9 é um pouco mais complicado já que existem
dois tipos de instabilidades que podem ocorrer. Na parte de baixo
da figura ocorre uma bifurcação de Hopf (HB), assim como nos casos
anteriores (Figuras 3.6-3.8) mas agora na parte superior do gráfico a
instabilidade ocorre devido à condição a0 < 0 e isto em conjunto com
as equações de equilíbrio indicam uma bifurcação sela-nó de equilíbrios
(SN) [10, 12]. A SN ocorre quando ao variar um determinado parâmetro
ou um par deles, no caso da Figura 3.9 a potência de carga Pdc e a
resistência de droop Rd, o sistema passa de dois equilíbrios para não
ter equilíbrio ao cruzar a curva SN na Figura 3.9.
Por último, existe um ponto de onde partem as curvas das bifurca-
ções SN e HB. Neste ponto (potência próximo à 25 kW com Rd ∼= 2
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Instável
Estável
HB
TB
Figura 3.9: Diagrama de estabilidade ou conjunto de bifurcações no
plano {Pdc, Rd} para o controle em cascata do conversor CC-CC.
Ω) o polinômio característico ∆ (λ) apresenta dois autovalores nulos o
que implica nos coeficientes a1 e a0 serem nulos, caracterizando uma
bifurcação denominada de Takens-Bogdanov (TB) [10, 12]. A bifur-
cação TB é de co-dimensão dois, o que significa que ela ocorre para
uma combinação de dois parâmetros. As outras bifurcações, HB e SN,
são de co-dimensão um, pois somente um parâmetro é necessário para
produzi-las.
O sistema dado por (3.20)-(3.22) acionando uma CPL pode ser com-
parado com o modelo comutado em que as leis de controle são imple-
mentadas de forma discreta, conforme apresentado nas Figuras 3.10 e
3.11, que mostra a forma de onda da tensão vk e da corrente i para
ambos os modelos.
3.3.2 Controle via o filtro washout
Uma alternativa ao controle em cascata é utilizar um filtro washout
[17, 53, 54, 73, 74] para resolver o problema do sistema ser de fase não
mínima. O filtro washout é dado por
dz
dt
= ωc (i− z) (3.44)
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Figura 3.10: Forma de onda da tensão de saída vk comparando o modelo
por valores médios com o modelo comutado.
Figura 3.11: Forma de onda da corrente no indutor de filtro i compa-
rando o modelo por valores médios com o modelo comutado.
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onde z é a componente de baixa frequência da corrente i no indutor de
filtro e ωc é a frequência angular de corte do filtro. Propondo o seguinte
sinal de erro
 = (vk − Vr +Rdik) + k3 (i− z) (3.45)
em que o valor de equilíbrio de z é i, o que significa que o termo
k3 (i− z) não afeta o regime permanente de , temos que vk = Vr−Rdik,
quando t→∞. O objetivo do uso do filtro washout é burlar o problema
do sistema ser de fase não mínima e apesar do sinal de erro não envolver
somente a tensão (que seria o usual), como a diferença entre a corrente
e sua componente de baixa frequência se anula em regime permanente,
o sinal de erro passa a ser somente o erro de tensão.
A dinâmica do erro  é encontrada a partir de (3.1)-(3.2) e (3.44):
d
dt
= (1− u) Li− k3Cvk
LC
− ik
C
+ k3
[
Vbat
L
− ωc (i− z)
]
+Rd
dik
dt
(3.46)
com ik a corrente de saída do conversor CC-CC bidirecional. Na va-
riedade M = {(i, vk) ∈ R2|Li− k3Cvk = 0} o sinal de erro  não é
controlado e só depende das condições iniciais, já que  não tem grau
relativo definido [91] emM.
A derivada da corrente de saída ik é desconhecida4, logo igualando
(3.46) ao controle equivalente νeq, temos que
d
dt
= νeq +Rd
dik
dt
(3.47)
com a lei de controle dada por
(1− u) = LC
Li− k3Cvk
{
ik
C
− k3
[
Vbat
L
− ωc (i− z)
]
+ νeq
}
(3.48)
para todo Li−k3Cvk= 0. Para pequenos valores de Rd, a perturbação
dik/dt pode ser desprezada. O termo νeq é escolhido como sendo
νeq = −k1− k2ξ (3.49)
dξ
dt
=  (3.50)
4Os ganhos deste sistema de controle são projetados para uma CPL, mas é
interessante que as leis de controle não sejam dependentes do tipo de carga, então
dik/dt é assumido como uma perturbação.
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logo,
d
dt
= −k1− k2ξ +Rd dik
dt
(3.51)
O sistema completo é dado por
L
di
dt
= Vbat − LCvk
Li− k3Cvk
{
−k3
L
Vbat − k3 (k1 − ωc) (i− z)
− k1 (vk − Vr)− k2ξ +
(
1
C
− k1Rd
)
ik
}
(3.52)
C
dvk
dt
=
LCif
Li− k3Cvk
{
−k3
L
Vbat − k3 (k1 − ωc) (i− z)
− k1 (vk − Vr)− k2ξ +
(
1
C
− k1Rd
)
ik
}
− ik (3.53)
dz
dt
= ωc (i− z) (3.54)
dξ
dt
= vk +Rdik − Vr + k3 (i− z) (3.55)
e os ganhos k1 e k2 são definidos como sendo{
k1 = 2ζωv
k2 = ω
2
v
(3.56)
com ωv = 2pifv e ζ = 0,707. A frequência do filtro washout também
será verificada por ωc = 2pifc. O sistema não linear em malha fechada
(3.52)-(3.55) pode ser linearizado no ponto de equilíbrio
i =
Pdc
Vbat
z =
Pdc
Vbat
ξ = 0
vk = 1/2
(
Vr +
√
V 2r − 4PdcRd
)
(3.57)
logo, o polinômio característico é dado por ∆ (λ) = λ4 + a3λ3 + a2λ2 +
a1λ + a0. O critério de Routh-Hurwitz fornece as condições dos coefi-
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cientes ai para garantir estabilidade:
a3 > 0
a3a2 > a1
a1 (a3a2 − a1) > a0a23
a0 > 0
(3.58)
Devido à complexidade da lei de controle proposta, os efeitos que os
parâmetros fv, fc, k3 e Rd têm na estabilidade do conversor CC-CC
são verificados de forma gráfica através de diagramas paramétricos.
O efeito da variação da frequência fv na estabilidade do sistema é
mostrado na Figura 3.12 para k3 = 10 e Rd = 0,5 Ω. Neste diagrama,
podemos observar que o valor de fv não afeta a estabilidade na região
mostrada. Fixando o valor de fv = 150 Hz e Rd = 0,5 Ω, a estabilidade
Figura 3.12: Diagrama de estabilidade na superfície {Pdc, fc, fv} para
o controle washout do conversor CC-CC. A operação do conversor é es-
tável dentro da superfície indicada e fora, na região em vazio, o modelo
é instável.
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do conversor CC-CC pode ser vista no diagrama paramétrico da Figura
3.13. Note que o ganho k3 deve ser positivo, mas a partir de 0,5 não
Figura 3.13: Diagrama de estabilidade na superfície {Pdc, fc, k3} para
o controle washout do conversor CC-CC. A operação do conversor é es-
tável dentro da superfície indicada e fora, na região em vazio, o modelo
é instável.
afeta a estabilidade do conversor, enquanto que para a frequência do
filtro washout, valores menores garantem uma região de estabilidade
maior, mas isto irá interferir na resposta dinâmica do conversor. Para
compreender o motivo da instabilidade de k3 podemos projetar o plano
{Pdc, k3} com fc = 200 Hz como a Figura 3.14 mostra e observar que a
origem da instabilidade reside no termo Li−k3Cvk. Quando este termo
é igual a zero, a ação de controle tende a infinito, deixando o sistema
saturado e em malha aberta. Enquanto que a interação da resistência
de droop com a potência está mostrada na Figura 3.15, com o diagrama
similar ao do controle em cascata (veja Figura 3.9).
A comparação dos dois controladores, (i) cascata com realimentação
linearizante e (ii) utilizando um filtro washout, pode ser vista na Figura
3.16 para um degrau na potência aplicado em t = 0,2 s. O controle
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Estável
Instável
Figura 3.14: Diagrama de estabilidade no plano {Pdc, k3} para o con-
trole washout do conversor CC-CC. A linha em vermelho identifica a
curva em que o sistema perde controlabilidade (sistema não possui grau
relativo definido).
Instável
Estável
SN
TB
HB
Figura 3.15: Diagrama de estabilidade ou conjunto de bifurcações no
plano {Pdc, Rd} para o controle washout do conversor CC-CC.
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em cascata apresenta um melhor desempenho na resposta transitória,
quando comparado com o controlador baseado no filtro washout, vide
Figura 3.16. O principal problema do controle via o filtro washout é
que o desempenho dinâmico é uma função basicamente da frequência
de corte ωc e do ganho k3, mas estes parâmetros possuem restrições
significativas para que o conversor seja estável (Figura 3.13), enquanto
os ganhos k1 e k2 tem um papel secundário.
Pelas razões anteriormente apresentadas, o controle em cascata com
realimentação linearizante é superior ao controle utilizando o filtro
washout para o caso apresentado e será o adotado ao longo desta tese
para controlar a fonte CC-CC.
realimentação linearizante 
washout
Figura 3.16: Comparativo do controle em cascata com o controle
washout para o conversor CC-CC durante um degrau de carga.
3.4 Controle do conversor CC-CC bidireci-
onal no modo bateria
Quando a fonte CC da Figura 3.1 opera no modo de carregamento da
bateria, a tensão vk não é mais controlada e é necessário um modelo
da bateria para projetar o controle neste modo de operação. Como a
dinâmica da bateria é extremamente lenta quando comparada com a
dinâmica do conversor é possível utilizar um modelo simples da bateria,
dada por uma fonte de tensão em série com uma resistência. O circuito
equivalente pode ser visto na Figura 3.17.
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Figura 3.17: Conversor CC-CC no modo carregamento de bateria.
O sistema de controle no modo carregamento de bateria pode ser
baseado na estrutura de controle em cascata, como apresentado na
Figura 3.2 e quando adaptado para o modo bateria, temos então a
estrutura vista na Figura 3.18. O controle da bateria será desenvolvido
Malha
de tensão
Malha
de tensão
Fonte de tensão com droop
Carregamento da Bateria 
Malha
de corrente
barramento
CC
Modo de
operação
SoC
Figura 3.18: Diagrama de blocos da estrutura de controle em cascata
para os modos bateria e fonte com droop.
para operar em paralelo com o controle em cascata da Seção 3.3.1,
inclusive com a mesma malha de corrente, com a diferença de que no
modo fonte com droop, o sinal de referência para a malha de corrente
é positivo, enquanto que, para o modo carregamento de bateria, este
sinal é negativo (as equações de equilíbrio do sistema fornecem o sinal
de iref para cada modo de operação). A decisão de qual dos modos o
conversor deve operar pode ser baseado nas seguintes informações:
• estado da carga (SoC), que pode ser estimado a partir da corrente
da bateria;
• sentido da corrente de saída.
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O SoC é definido como sendo
SoC (t) = SoC (t0)− 1
cn
ˆ t
t0
ibat dt (3.59)
em que cn é a capacidade da bateria, cn = 3600q com q sendo a capa-
cidade de carga da bateria expressa em Ah. A estimação do SoC não
será estudada nesta tese, mas para mais detalhes sobre o assunto veja
[38, 92, 93, 94].
Com o SoC obtido, é possível definir uma faixa de operação (por
exemplo entre 70% e 90% do SoC) que o conversor pode operar tanto
no modo fonte com droop como no modo de carregamento de bateria.
Nesta faixa de operação, a decisão pode ser feita baseada no sentido
da corrente de saída (ik) do conversor. É possível que o sentido de ik
possa mudar somente durante o transiente de um degrau de carga, por
exemplo. Para evitar que o conversor fique comutando entre os modos
de operação, o valor médio (integral) de ik é calculada durante uma
janela de tempo T e somente depois é que uma decisão é tomada, logo
signal
{ˆ t+T
t
ik dt
}
(3.60)
indica se o resto da microrrede está demandando potência, ou se está
fornecendo potência para a fonte CC-CC.
Com base no modelo da bateria, representada por uma fonte de
tensão e uma resistência, a dinâmica de Vbat é dada por
Cbat
dVbat
dt
= −i− vbat − Vs
Rs
(3.61)
Assumindo que a malha de corrente é dada por (3.11), podemos propor
como sinal de referência para a malha de corrente um controle PI:
iref = k
b
1 (Vbat − Eref) + kb2ξb (3.62)
dξb
dt
= Vbat − Eref (3.63)
em que Eref é o sinal de referência para a tensão da bateria. O sistema
completo é linear e dado por
L
di
dt
= −kpi+ kpkb1 (Vbat − Eref) + kpkb2ξb (3.64)
Cbat
dVbat
dt
= −i− Vbat − Vs
Rs
(3.65)
dξb
dt
= Vbat − Eref (3.66)
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O polinômio característico é
∆ (λ) = λ3 +
(
ωi +
1
RsCbat
)
λ2 +
(
ωi
RsCbat
+
ωik
b
1
Cbat
)
λ+
ωik
b
2
Cbat
(3.67)
O critério de Routh-Hurwitz fornece a seguinte desigualdade que
deve ser satisfeita para garantir que o sistema seja estável
ωi
RsCbat
+
1
R2sC
2
bat
+
kb1
RsC2bat
+
ωik
b
1
Cbat
>
kb2
Cbat
(3.68)
Todos os parâmetros desta desigualdade são positivos, logo como os
últimos dois termos (ωikb1/Cbat e kb2/Cbat) não envolvem a resistência
da bateria, então podemos ignorar todos os termos com Rs e utilizar a
relação conservativa
ωik
b
1 > k
b
2 (3.69)
para garantir que o controle PI seja estável para qualquer valor de
Rs (condição suficiente). Note que esta relação conservativa depende
somente dos parâmetros do controle e do indutor de filtro (ωi = kp/L).
3.5 Modelagem do conversor CA-CC
O outro tipo de fonte CC com droop que será explorada é um conversor
CA-CC que interliga uma rede alternada com a microrrede CC. A Fi-
gura 3.19 mostra a topologia básica desta fonte, enquanto que a Tabela
3.2 mostra os parâmetros do conversor CA-CC. A tensão Vr é o valor
nominal da tensão de saída da fonte CC (2.1).
Figura 3.19: Conversor CA-CC trifásico.
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Tabela 3.2: Parâmetros do conversor CA-CC.
Parâmetro Valor Parâmetro Valor
L 250 µH Vr 380 V
C 500 µF Pmax 5 kW√
3Vpk 100 V fs 19,98 kHz
O modelo por valores médios utilizando variáveis de fase do conver-
sor CA-CC é dado por
L
dia
dt
= −vkua + Va − Vz (3.70)
L
dib
dt
= −vkub + Vb − Vz (3.71)
L
dic
dt
= −vkuc + Vc − Vz (3.72)
C
dvk
dt
= iaua + ibub + icuc − ik (3.73)
em que Vz é a tensão de modo-comum, iabc são as correntes no indutor
de filtro L, Vabc são as tensões da rede CA, ik é a corrente de saída e
por último a tensão CC no capacitor C é vk. As razões cíclicas de cada
braço são definidas no seguinte intervalo uabc ∈ (−1/2, 1/2), enquanto
que as razões cíclicas de cada interruptor Si se relacionam com uabc via
us1 =
1
2
+ ua us3 =
1
2
+ ub us5 =
1
2
+ uc (3.74)
com us135 ∈ (0, 1). Lembrando que as razões cíclicas us2, us4 e us6 são
o complemento de us1, us3 e us5, respectivamente. As tensões da rede
CA são assumidas como sendo (a referência angular adotada é para as
tensões linha-linha)

Va = Vpk sen (θg − pi/6)
Vb = Vpk sen (θg − 5pi/6)
Vc = Vpk sen (θg + pi/2)
(3.75)
O modelo do retificador também pode ser escrito em termos das
72 Controle de Conversores para Microrredes CC
variáveis de linha, iab = (ia − ib) /3 e Vab = Va − Vb, como se segue
3L
diab
dt
= −vkuab + Vab (3.76)
3L
dibc
dt
= −vkubc + Vbc (3.77)
3L
dica
dt
= −vkuca + Vca (3.78)
C
dvk
dt
= iabuab + ibcubc + icauca − ik (3.79)
com 
Vab =
√
3Vpk sen (θg)
Vbc =
√
3Vpk sen (θg − 2pi/3)
Vca =
√
3Vpk sen (θg + 2pi/3)
(3.80)
Assumindo que ua+ub+uc = 0, as razões cíclicas de fase se relacionam
com as razões cíclicas de linha por
us1 =
1
2
+
2
3
uab +
1
3ubc
us3 =
1
2
− 1
3
uab +
1
3ubc
us5 =
1
2
− 1
3
uab − 23ubc
(3.81)
O modelo que será utilizado ao longo desta tese é a versão com as
variáveis de linha com a indutância equivalente dada por 3L = Le.
Aplicando a transformada αβ0 definida por (2.9) em (3.76)-(3.79),
temos
Le
diα
dt
= −vkuα + Vα (3.82)
Le
diβ
dt
= −vkuβ + Vβ (3.83)
C
dvk
dt
= iαuα + iβuβ − ik (3.84)
Em coordenadas αβ a tensão da rede é dada por
Vα =
3√
2
Vpk cos θg Vβ =
3√
2
Vpk sen θg (3.85)
ou
V αβ = Vα + jVβ =
∥∥V αβ∥∥ ejθg (3.86)
com
∥∥V αβ∥∥ = 3/√2 Vpk.
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3.6 Controle do conversor CA-CC
O retificador deve implementar o PFC para que as correntes no indu-
tor de filtro drenem somente potência ativa da rede CA, portanto a
primeira etapa no projeto do sistema de controle para esta fonte será
propor uma malha de sincronismo. O diagrama de blocos do sistema
de controle proposto pode ser visto na Figura 3.20.
Aplicando a transformada dq dada por (2.10) nas tensões da rede,
temos que Vd =
∥∥V αβ∥∥ cos (θg − θpll)
Vq =
∥∥V αβ∥∥ sen (θg − θpll) (3.87)
onde θpll é o ângulo que deve ser sincronizado com θg. Escolhendo a
estrutura do PLL dado por (2.96)-(2.97), a dinâmica do erro de sincro-
nismo, δ = θg − θpll, é dada por
dδ
dt
= (ωg − ωr)− kpll1
∥∥V αβ∥∥ sen δ − kpll2 ξpll (3.88)
dξpll
dt
=
∥∥V αβ∥∥ sen δ (3.89)
Este sistema é localmente estável em torno de δ = 0, mas perceba que
(δ, ξpll) ∈
{
S1,R
}
, ou seja, δ (t+ 2pi) = δ (t). Os parâmetros do PLL
estão contidos na Tabela 3.3.
Agora podemos verificar a estabilidade do PLL (note que a dinâmica
do PLL é desacoplada do resto da dinâmica do retificador) vista na
Figura 3.21, que mostra o plano de fase {δ, ξpll} do PLL. No diagrama
do plano de fase o equilíbrio estável5 ocorre em δ = {0, 2pi,−2pi, . . .}
(sincronismo), enquanto que o equilíbrio instável (ponto-de-sela) ocorre
em δ = {−pi, pi, . . .}.
3.6.1 Malha de corrente
O modelo da fonte CA-CC pode ser colocado em coordenadas dq, logo
Le
didq
dt
= −jωpllLeidq − vkudq + V dq (3.90)
C
dvk
dt
= idud + iquq − ik (3.91)
5Como a variável δ é periódica em 2pi, o mesmo equilíbrio aparece várias vezes.
Isto é, no intervalo fundamental {+pi,−pi} o sistema apresenta somente dois equilí-
brios, um estável em (0, 0) e outro instável (ponto de sela) em (±pi, 0), o resto são
múltiplos matemáticos.
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Figura 3.21: Plano de fase {δ, ξpll} para o PLL do conversor CA-CC.
As curvas em verde denotam as separatrizes.
Tabela 3.3: Parâmetros do PLL do conversor CA-CC.
Parâmetro Valor
ωr 377 rad/s
kpll1 0,269225
kpll2 11,9632
A malha de corrente pode ser projetada via a técnica realimentação
linearizante6 via um controle equivalente νeqdq :
Le
didq
dt
= −jωpllLeidq − vkudq + V dq = νeqdq (3.92)
Adotando uma lei de controle do tipo PI para νeqdq , temos que
νeqdq = −ki1
(
idq − iref
)− ki2ξdq (3.93)
dξ
dq
dt
= idq − iref (3.94)
em que ki1 é o ganho proporcional, ki2 é o ganho da ação integral, ξdq
é a variável associada com a ação integral e iref o sinal de referência7.
6Veja [95, 96] para técnicas de controle similar ao que será desenvolvido para o
conversor CA-CC trifásico.
7Note que este sinal é somente real, pois a referência da componente em quadra-
tura da corrente deve se anular, já que a tensão em quadratura da entrada é nula
devido ao PLL.
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As razões cíclicas são, então, dadas por
udq =
−jωpllLeidq + V dq − νeqdq
vk
(3.95)
ou
ud =
1
vk
[
Vd + ωpllLeiq + k
i
1 (id − iref) + ki2ξd
]
(3.96)
uq =
1
vk
[
Vq − ωpllLeid + ki1iq + ki2ξq
]
(3.97)
e a dinâmica da malha de corrente passa a ser
Le
didq
dt
= −ki1
(
idq − iref
)− ki2ξdq (3.98)
Expandindo as componentes,
Le
did
dt
= −ki1 (id − iref)− ki2ξd (3.99)
Le
diq
dt
= −ki1iq − ki2ξq (3.100)
dξd
dt
= id − iref (3.101)
dξq
dt
= iq (3.102)
e assumindo que iref é aproximadamente constante para a malha de
corrente, os ganhos podem ser escolhidos de acordo com{
ki1 = 2ζiωiLe
ki2 = ω
2
iLe
(3.103)
o que leva a dinâmica das correntes a ser dada por
didq
dt
= −2ζiωi
(
idq − iref
)− ω2i ξdq (3.104)
e com ωi = 2pifi.
O controle proposto para a malha de corrente não garante rejeição
para perturbações caso a tensão CA tenha componentes de sequência
negativa: 
V nab =
√
3Vpk sen (θg)
V nbc =
√
3Vpk sen (θg + 2pi/3)
V nca =
√
3Vpk sen (θg − 2pi/3)
(3.105)
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Isto pode ser verificado de acordo com o princípio do modelo interno,
ou a sua generalização para sistemas não lineares que é baseada no
teorema da variedade central [91]. Em coordenadas dq e na presença
de componentes de sequência negativa, o modelo contém termos vari-
antes no tempo com o dobro da frequência da rede, ou seja, existem
perturbações senoidais no modelo do conversor. Como as perturbações
podem ser descritas por 
dx
dt
= ωdis y
dy
dt
= −ωdis x
(3.106)
então é necessário que o controle coloque dois autovalores no eixo ima-
ginário na mesma frequência do distúrbio (ωdis).
Em coordenadas αβ, o controlador ressonante (PR) [97, 98] dado
por
dξα
dt
= ωpll ηα + (iα − iα, ref) (3.107)
dηα
dt
= −ωpll ξα (3.108)
dξβ
dt
= ωpll ηβ + (iβ − iβ, ref) (3.109)
dηβ
dt
= −ωpll ξβ (3.110)
garante rastreamento na presença de perturbações de sequência nega-
tiva. Note que este sistema é simplesmente as equações de um oscilador
harmônico (um circuito LC, por exemplo) que possui dois autovalores
no eixo imaginário do plano complexo. Reescrevendo em notação com-
plexa, temos que
dξ
αβ
dt
= ωpll ηαβ +
(
iαβ − iαβ, ref
)
(3.111)
dη
αβ
dt
= −ωpll ξαβ (3.112)
e na base dq, o controlador ressonante passa a ser dado por
dξ
dq
dt
= −jωpllξdq + ωpll ηdq +
(
idq − iref
)
(3.113)
dη
dq
dt
= −jωpllηdq − ωpll ξdq (3.114)
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A lei de controle (3.96)-(3.97) para o controlador ressonante é idêntica
ao caso do integrador puro, mas agora os estados ξd e ξq estão acoplados
com as novas variáveis ηd e ηq.
3.6.2 Discretização do controle ressonante em dq
Até então todas as leis de controle apresentadas neste capítulo possuem
uma parte não linear que envolve somente as grandezas medidas (parte
estática da lei de controle) e alguma ação integral. Em uma situação
como esta, a discretização do controle é bastante simples e direta, mas
para o controlador ressonante em dq a discretização é um pouco mais
crítica, pois ωpll possui uma dinâmica.
A discretização do controlador ressonante pode ser feita via o segu-
rador de ordem zero (ZOH), já que durante um período de amostragem
a frequência e as correntes são constantes, então o controlador resso-
nante pode ser escrito como
dx
dt
= Jx+B (3.115)
em que x =
[
ξd ηd ξq ηq
]T e com
J =

0 ωpll ωpll 0
−ωpll 0 0 ωpll
−ωpll 0 0 ωpll
0 −ωpll −ωpll 0
 B =

id − iref
0
iq
0
 (3.116)
A implementação discreta [99] é dada por
xi = e
JTaxi−1 +
ˆ Ta
0
eJτ B dτ (3.117)
com Ta o tempo de amostragem e i a iteração atual. Resolvendo, temos
que
ξdi =
1
2
{
ξdi−1 + η
q
i−1 +
(
ξdi−1 − ηqi−1
)
cos (2ωpllTa)
+
(
ξqi−1 + η
d
i−1
)
sen (2ωpllTa)
}
+
1
2
(id − iref)Ta
+
iq sen
2 (ωpllTa)
2ωpll
+
(id − iref) sen (2ωpllTa)
4ωpll
(3.118)
ηdi =
1
2
{
ηdi−1 − ξqi−1 +
(
ηdi−1 + ξ
q
i−1
)
cos (2ωpllTa)
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+
(
ηqi−1 − ξdi−1
)
sen (2ωpllTa)
}
− 1
2
iqTa − (id − iref) sen
2 (ωpllTa)
2ωpll
+
iq sen (2ωpllTa)
4ωpll
(3.119)
ξqi =
1
2
{
ξqi−1 − ηdi−1 +
(
ξqi−1 + η
d
i−1
)
cos (2ωpllTa)
+
(
ηqi−1 − ξdi−1
)
sen (2ωpllTa)
}
+
1
2
iqTa − (id − iref) sen
2 (ωpllTa)
2ωpll
+
iq sen (2ωpllTa)
4ωpll
(3.120)
ηqi =
1
2
{
ηqi−1 + ξ
d
i−1 +
(
ηqi−1 − ξdi−1
)
cos (2ωpllTa)
− (ηdi−1 + ξqi−1) sen (2ωpllTa)}+ 12 (id − iref)Ta
− iq sen
2 (ωpllTa)
2ωpll
− (id − iref) sen (2ωpllTa)
4ωpll
(3.121)
Como cos (ωpllTa) = cos (θi − θi−1) e de forma similar com a função
seno, é possível escrever todas as funções trigonométricas em termos
do seno e cosseno dos ângulos θi e θi−1.
Esta forma de discretizar é um pouco mais trabalhosa, mas garante
rastreamento mesmo quando ωpll muda de valor de um ciclo de operação
para o próximo. No resto deste capítulo todas as análises serão focadas
para a implementação da malha de corrente utilizando somente a ação
integral.
3.6.3 Malha de tensão
A modelagem da malha de tensão é desenvolvida assumindo que a ma-
lha de corrente está operando em regime permanente e, no caso, as
razões cíclicas se tornam
ud =
Vd
vk
uq = −ωpllLeiref
vk
(3.122)
enquanto que as correntes sãoid = iref
iq = 0
(3.123)
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o que torna a dinâmica da malha de tensão idêntica a (3.13):
C
dvk
dt
∼= Vd
vk
iref − ik (3.124)
A lei de controle utilizada também será igual ao do conversor CC-
CC bidirecional, então temos que
iref =
vk
Vd
{
ik − k1
[
vk − (Vr −Rdik)
]− k2ξdc} (3.125)
dξdc
dt
= vk − (Vr −Rdik) (3.126)
logo,
C
dvk
dt
∼= −k1
[
vk − (Vr −Rdik)
]− k2ξdc (3.127)
3.6.4 Análise de estabilidade
Sem realizar as aproximações adotadas anteriormente, a dinâmica das
correntes id e iq é
Le
did
dt
= −ki1id − ki2ξd + ki1
vk∥∥V αβ∥∥ cos δ
{
ik
− k1
[
vk − (Vr −Rdik)
]− k2ξdc} (3.128)
Le
diq
dt
= −ki1iq − ki2ξq (3.129)
enquanto que a dinâmica da tensão CC é dada por
C
dvk
dt
=
ki1id∥∥V αβ∥∥ cos δ [k1vk + k2ξdc − (1− k1Rd) ik − k1Vr]
+
id
vk
(
ki1id + k
i
2ξd +
∥∥V αβ∥∥ cos δ)
+
iq
vk
(
ki1iq + k
i
2ξq +
∥∥V αβ∥∥ sen δ)− ik (3.130)
O modelo completo do retificador em malha fechada é dado pela di-
nâmica do PLL (3.88)-(3.89), os estados associados com a ação integral
das malhas de corrente e tensão, (3.101)-(3.102) e (3.126) e finalmente
pela dinâmica das correntes CA e da tensão CC de saída, (3.128)-
(3.130), totalizando oito equações diferenciais não lineares. Como a
dinâmica de (δ, ξpll) e (iq, ξq) é independente do resto do sistema, não
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é necessário incluir estas variáveis para verificar a estabilidade local do
conversor [91]. Isto permite analisar somente quatro equações diferen-
ciais8:
Le
did
dt
= −ki1id − ki2ξd + ki1
vk∥∥V αβ∥∥
{
ik
− k1
[
vk − (Vr −Rdik)
]− k2ξdc} (3.131)
dξd
dt
= id − vk∥∥V αβ∥∥
{
ik − k1
[
vk − (Vr −Rdik)
]− k2ξdc} (3.132)
C
dvk
dt
=
id
vk
(
ki1id + k
i
2ξd +
∥∥V αβ∥∥)+ ki1id∥∥V αβ∥∥
{
k1vk
+ k2ξdc − (1− k1Rd) ik − k1Vr
}
− ik (3.133)
dξdc
dt
= vk − (Vr −Rdik) (3.134)
A estabilidade desta fonte será analisada assumindo que a corrente de
saída é do tipo CPL, ik = Pdc/vk.
O equilíbrio de (3.131)-(3.134) é encontrado como sendo

id =
Pdc
Vbat
ξd = 0
ξdc = 0
vk = 1/2
(
Vr +
√
V 2r − 4PdcRd
) (3.135)
e com a sua linearização no ponto de equilíbrio (˜id = id− id e de forma
8Isto é simples de se verificar, por exemplo
x˙ = −ax
y˙ = bx− cy
como x não depende de y e é assintoticamente estável, então y˙ = −cy + bx (t) =
−cy + bf (t), onde f (t) é a solução x (t) que pode ser vista como uma entrada
limitada para y. Este procedimento pode ser estendido para sistemas não lineares,
mas só é válido se o sistema não tiver autovalores no eixo imaginário, além de ser
uma análise somente local. Este é o princípio de se usar a dinâmica zero ao invés
da dinâmica interna na teoria do controle por realimentação linearizante.
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similar para as outras variáveis) dada por
di˜d
dt
= −
(
ki1
Le
)
i˜d +
(
ki1k1 [Vr − 2vk]
Le
∥∥V αβ∥∥
)
v˜k
−
(
ki1k2vk
Le
∥∥V αβ∥∥
)
ξ˜dc −
(
ki2
Le
)
ξ˜d (3.136)
dv˜k
dt
=
(∥∥V αβ∥∥2 + ki1 [Pdc + k1PdcRd + k1vk (vk − Vr)]
Cvk
∥∥V αβ∥∥
)
i˜d
+
(
ki1k1Pdc
[
v2k − PdcRd
]
Cv2k
∥∥V αβ∥∥2
)
v˜k
+
(
ki1k2Pdc
C
∥∥V αβ∥∥2
)
ξ˜dc +
(
ki2Pdc
Cvk
∥∥V αβ∥∥
)
ξ˜d (3.137)
dξ˜dc
dt
=
(
1− RdPdc
v2k
)
v˜k (3.138)
dξ˜d
dt
= i˜d +
(
k1 [2vk − Vr]∥∥V αβ∥∥
)
v˜k +
(
k2vk∥∥V αβ∥∥
)
ξ˜dc (3.139)
O polinômio característico possui o seguinte formato
∆ (λ) = λ4 + a3λ
3 + a2λ
2 + a1λ+ a0 (3.140)
e os coeficientes devem satisfazer as seguintes relações
a3 > 0
a3a2 > a1
a1 (a3a2 − a1) > a0a23
a0 > 0
(3.141)
para garantir estabilidade local. Os ganhos da malha de corrente ki1
e ki2, (3.103), são descritos pelo amortecimento ζi e pela frequência fi
(com ωi = 2pifi), logo adotando o valor de ζi = 0,707 podemos estudar
a estabilidade do conversor simplesmente variando a frequência fi.
No caso da fonte CC com o controle em cascata, o polinômio caracte-
rístico era de terceira ordem, mas para o conversor CA-CC o polinômio
característico é de quarta ordem, então para deduzir o amortecimento
ζ temos que
∆ (λ) =
(
λ2 + 2ζ1ω1λ+ ω
2
1
) (
λ2 + 2ζ2ω2λ+ ω
2
2
)
(3.142)
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ou seja, existem dois ζ. Todos os autovalores devem satisfazer uma
relação entre a sua parte imaginária e parte real, com o amortecimento
mínimo dado por ζ > 0.5 para  ∈ {1, 2}. Para estudar o ganho
proporcional, k1, da malha de tensão podemos fixar todos os outros
parâmetros em fi = 1000 Hz, Rd = 0,5 Ω e k2 = 100, logo o diagrama
de estabilidade da fonte no plano {Pdc, k1} pode ser visto na Figura
3.22. No caso do ganho integral da malha de tensão, k2, fixando k1 =
Estável
HB
Instável
Figura 3.22: Diagrama de estabilidade no plano {Pdc, k1} para o con-
versor CA-CC (ganho proporcional da malha de tensão).
0,25 e mantendo os demais parâmetros como no caso anterior, podemos
montar o diagrama de estabilidade da fonte no plano {Pdc, k2} como
visto na Figura 3.23. O efeito da frequência da malha de corrente na
estabilidade da fonte está apresentada na Figura 3.24 para k1 = 0,25,
k2 = 100 e Rd = 0,5 Ω, enquanto que o efeito da resistência de droop Rd
na estabilidade do conversor CA-CC pode ser visto na Figura 3.25 com
k1 = 0,25, k2 = 100 e fi = 1000 Hz. Assim como no caso da fonte CC,
existem duas formas que o conversor CA-CC pode se instabilizar para
diferentes valores de Rd. A primeira é a bifurcação de Hopf (HB) que
causa oscilações nas variáveis do conversor e a segunda é a bifurcação
sela-nó de equilíbrios (SN) que indica o desaparecimento de equilíbrios
para o sistema, comportamento típico da CPL quando a carga pede
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Estável
Instável
Figura 3.23: Diagrama de estabilidade no plano {Pdc, k2} para o con-
versor CA-CC (ganho integral da malha de tensão).
Estável
HB
Instável
Figura 3.24: Diagrama de estabilidade no plano {Pdc, fi} para o conver-
sor CA-CC (frequência de cruzamento, (3.103), da malha de corrente).
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Estável
Instável
TB
HB
SN
Figura 3.25: Diagrama de estabilidade ou conjunto de bifurcações no
plano {Pdc, Rd} para o conversor CA-CC.
mais potência do que a fonte possa fornecer.
O modelo médio reduzido da fonte CA-CC emmalha fechada, (3.131)-
(3.134), pode ser comparado com a sua versão completa comutada e
com o controle implementado de forma discreta, como mostra as Figu-
ras 3.26 (forma de onda da tensão de saída) e 3.27 (forma de onda da
corrente de eixo direto). No caso da corrente de eixo direto, a forma
de onda do modelo comutado completo possui duas variantes, pois a
variável de estado id não é medida diretamente do circuito, como as
outras variáveis, ela é gerada pelo sistema de controle e que no caso é
discreto:
• id indicado por modelo comutado na Figura 3.27 é gerado a partir
das medições analógicas;
• id indicado por modelo discreto na Figura 3.27 é gerado dentro
do sistema de controle discreto, logo esta variável é discreta;
Lembrando que o controle para os casos modelo comutado e modelo
discreto é o mesmo, somente que a variável da corrente de eixo direto
é medida de forma diferente. Finalmente, veja que durante o degrau
de potência, o transitório do modelo médio ficou um pouco diferente
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quando comparado com o caso da fonte CC (Figuras 3.10 e 3.11). Esta
maior diferença para o retificador é devido à simplificação feita ao ig-
norar a dinâmica do PLL e da corrente de eixo em quadratura, que é
válida em termos da estabilidade local.
Figura 3.26: Forma de onda da tensão de saída vk comparando o modelo
por valores médios reduzido com o modelo comutado completo.
3.7 Conclusão
Neste capítulo foram apresentados os conversores CC-CC e CA-CC bi-
direcionais utilizados na microrrede CC que será estudada a seguir.
Os controladores locais utilizados adotam uma estrutura em cascata,
malha interna de corrente e malha externa de tensão. A técnica de
realimentação linearizante foi aplicada para projetar as duas malhas de
controle. Diagramas que relacionam os ganhos dos controladores com
a potência de saída foram apresentados com o objetivo de garantir a
estabilidade do sistema e auxiliar na escolha dos ganhos dos controla-
dores.
No próximo capítulo são adotados valores conservativos para os ga-
nhos dos controladores tendo em vista que, nas microrredes a serem
estudadas, a interação entre as fontes e as cargas são mais complicadas
que o modelo CPL adotado neste capítulo9. Note que ambas as fontes
9A dificuldade na interação fonte-carga que existe em microrredes é a presença
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Figura 3.27: Forma de onda da corrente de eixo direto id comparando o
modelo por valores médios reduzido com o modelo comutado e o modelo
discreto completos.
mostradas aqui são sistemas de fase não mínima e isto impõe uma res-
trição forte na dinâmica da malha de tensão, que deve ser lenta, mas
para a malha de corrente o único limite superior é devido a questões
auxiliares como a discretização das leis de controle e o atraso devido ao
PWM.
A forma de apresentar o projeto dos ganhos do sistema de controle,
diagramas paramétricos, são de certa forma uma pequena contribuição
deste trabalho, já que não são comuns de se encontrar na literatura
técnica. Por último, veja que os ganhos proporcionais da malha de ten-
são dos conversores CC-CC (Figura 3.6) e CA-CC (Figura 3.22) injetam
amortecimento, mas em ambos os casos aumentar demasiadamente este
parâmetro pode vir a diminuir a faixa de potência que o conversor é
estável. Este capítulo foi baseado nos seguintes artigos [17, 18, 20].
de elementos reativos (indutâncias e capacitâncias) entre a saída das fontes e a
CPL. Estes elementos podem alterar a estabilidade e com o risco de deteriorar os
resultados mostrados neste capítulo, principalmente na presença de efeitos indutivos
grandes entre a fonte e a carga.

Capítulo 4
Análise de Microrredes CC
4.1 Introdução
Este capítulo visa estudar uma pequena microrrede CC com fontes re-
nováveis (PV), fontes com droop e uma CPL. O objetivo é obter um
modelo reduzido desta pequena rede elétrica e aplicar técnicas de bi-
furcações para compreender o comportamento dinâmico deste sistema.
As duas fontes CC apresentadas no Capítulo 3 são as fontes pri-
márias e que controlam a tensão no barramento via o droop CC. A
fonte renovável é um conversor CC-CC conectado a um PV operando
no MPPT e, como mencionado no Capítulo 2, a fonte renovável é mo-
delada como uma CPS. Por último, um conversor CC-CC é a carga da
microrrede CC e assim como o PV é modelado como uma CPL. Note
que apesar de apresentar o conceito de DCPL (Seção 2.4) como uma
forma de se obter modelos mais precisos de cargas, para a microrrede
CC que será analisada nesta tese, os modelos instantâneos são sufici-
entes, mas para o estudo de microrredes CA (Capítulos 5 e 6) será de
fato necessário utilizar a DCPL.
A configuração da microrrede CC é apresentada na Figura 4.1, en-
quanto que o modelo de circuitos está na Figura 4.2. Veja que a no-
tação de alguns parâmetros e variáveis não é necessariamente a mesma
adotada no Capítulo 3, mas como neste capítulo muito pouco da di-
nâmica interna das fontes CC é abordado, já que estas fontes são mo-
deladas como uma tensão constante em série com uma resistência, se
espera que isto não cause nenhum problema para o leitor1. No caso da
1Neste capítulo, os valores de equilíbrio são indicados por letras maiúsculas, ao
invés de usar uma barra, como no capítulo anterior. Nas diversas referências da
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Figura 4.1: Caso de estudo da microrrede CC.
Figura 4.2: Circuitos dos diversos elementos da microrrede CC da Fi-
gura 4.1.
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fonte com a bateria não serão exploradas questões referentes ao carrega-
mento da bateria, logo o conversor bidirecional CC-CC estará operando
no modo fonte com droop (Figura 3.18).
O modelo reduzido da microrrede CC pode ser visto na Figura 4.3.
Perceba que, no modelo reduzido, a dinâmica do sistema é dada pelas
Figura 4.3: Modelo reduzido da microrrede da Figura 4.2.
linhas de distribuição que conectam os elementos, pela capacitância
de saída do conversor da PV e por uma capacitância de entrada da
carga. O par {L2, R2} é assumido como sendo o dobro de {L1, R1}. Os
parâmetros da microrrede CC estão na Tabela 4.1
Na Seção 2.4 foram apresentadas as regiões de operação, que depen-
dem da natureza do conversor utilizado combinado com o sistema de
controle, que uma CPL pode ter. O conversor CC-CC buck que forma
a CPL tem somente uma malha de tensão, enquanto que o conversor
boost do sistema fotovoltaico controla a tensão do painel para extrair
a máxima potência. A Figura 4.4 mostra as curvas de equilíbrio para
a CPL e a CPS em questão. Existem três regiões de operação, a re-
gião de potência constante (região III) é a de interesse. Na região II,
a carga muda de comportamento devido ao baixo valor na tensão do
área de sistemas dinâmicos e em especial teoria de bifurcações, o uso da barra é
vinculado com o complexo conjugado de variáveis complexas e para que as equações
sejam similares aos da literatura técnica, esta modificação é adotada ao longo deste
capítulo.
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Tabela 4.1: Parâmetros da microrrede CC.
Parâmetro Valor Parâmetro Valor
R1 45 mΩ R2 90 mΩ
L1 450 µH L2 900 µH
Co 100 µF Vr 380 V
Vth 150 V Imax 20 A
Pcps 1 kW Vpv 100 V
barramento e passa a ser resistiva, enquanto que a região I é similar à
região II, em que o sistema fotovoltaico também não consegue operar
de forma satisfatória. A corrente da CPS (corrente equivalente da saída
do conversor boost do PV) na região I segue o comportamento da cor-
rente do painel, mas a principio é possível aproximar esta corrente pela
corrente de curto-circuito para evitar de se utilizar o modelo exponen-
cial da característica do painel fotovoltaico. Como a região II ocorre
antes da região I (partindo da região III que é a região de interesse),
logo a região I não será estudada neste documento.
Na microrrede CC a ser estudada, a potência do PV será mantida
fixa em torno de 1 kW, enquanto que para a carga, temos que Pcpl >>
Pcps, logo a Figura 4.4 não reflete uma curva geral para CPL e CPS,
somente para o caso particular desta microrrede (as três regiões de
operação refletem isto). Finalmente, dado que este capítulo aborda
o estudo analítico e numérico das bifurcações presentes na microrrede
CC, são sugeridas, ao longo do texto, referencias bibliográficas sobre
este tema. Já com relação a análise numérica, métodos de continuação
numérica através do aplicativo XPP-AUTO [78, 79] são adotados para
gerar os diversos diagramas de bifurcações deste capítulo.
Este capítulo possui a seguinte estrutura: (i) na Seção 4.2 é apre-
sentado o modelo do caso de estudo da microrrede CC; (ii) a Seção 4.3
mostra alguns resultados analíticos de bifurcações locais que ocorrem
no modelo reduzido da microrrede CC; (iii) bifurcações globais obtidas
via métodos de continuação numérica são apresentadas na Seção 4.4;
(iv) uma análise dos modelos completos da microrrede CC incluindo a
dinâmica dos diversos conversores presentes é vista na Seção 4.5; (v)
resultados de simulação estão contidos na Seção 4.6; (vi) por último
um breve estudo do droop de potência (2.8) é desenvolvido na Seção
4.7.
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Figura 4.4: Curvas de equilíbrio para icpl (CPL), icps (CPS) e a io (vo)
(corrente total), válido para a corrente e tensão nos terminais de entrada
dos elementos.
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4.2 Modelagem da microrrede CC
O modelo reduzido da microrrede da Figura 4.3 é dado pelas seguintes
equações
L1
di1
dt
= − (R1 + 2Rd) i1 +Rdi2
L2
di2
dt
= Rdi1 − (R2 +Rd) i2 − vo + Vr (4.1)
Co
dvo
dt
= i2 − io
com io = icpl + icps, Rd a resistência de droop e
icpl =

Pcpl
vo
, se vo ≥ Vth
vo
Rth
, se vo < Vth
(4.2)
icps =

−Pcps
vo
, se vo ≥ Vpv
−Imax, se vo < Vpv
(4.3)
onde Pcpl é a potência consumida pela carga (conversor buck acionando
uma resistência), Pcps é a potência gerada pelo painel fotovoltaico, Rth
é a característica da carga quando a tensão vo diminui o suficiente que a
propriedade de potência constante da carga não é mais possível e Imax
é a corrente de curto-circuito do PV.
Quando a CPL opera na região resistiva, em que
Rth =
V 2th
Pcpl
(4.4)
o parâmetro Pcpl não é a potência processada pela carga nesta região,
mas sim um parâmetro associado com a resistência Rth. Na região
resistiva, a potência processada é dada por
PRth =
v2o
Rth
(4.5)
ou seja, esta expressão depende das variáveis do modelo da micror-
rede CC e não é um simples parâmetro. Recapitulando, Pcpl é um
parâmetro que implica na potência consumida pela CPL somente na
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região de potência constante e fora dela é um parâmetro associado com
uma resistência, mas não tem sentido físico. Isto é importante para in-
terpretar de forma adequada certos diagramas que serão desenvolvidos.
As correntes de cada fonte com droop se relacionam com as correntes
i1 e i2 através de {
iac = i1
idc = i2 − i1
(4.6)
Uma parte significativa do estudo que será desenvolvido é confinado
quando ambas CPL e CPS estão operando na região de potência cons-
tante e nesta região é possível definir a potência total Po = Pcpl +Pcps.
Além disto a potência do PV (Pcps) é uma parcela pequena da potência
total e será assumida como constante2.
Esta configuração de microrrede CC é suficientemente simples para
que algumas análises sejam feitas de forma analítica, diferentemente
do que será visto para microrredes CA em que quase tudo será nu-
mérico. Então podemos verificar o comportamento do equilíbrio desta
microrrede a partir de (4.1):
I1 =
Rd
R1 + 2Rd
× Vr − Vo
Req
I2 =
Vr − Vo
Req
(4.7)
com
Req =
R1R2 +R1Rd + 2R2Rd +R
2
d
R1 + 2Rd
(4.8)
A tensão vo nos terminais de entrada da carga muda de acordo com a
região de operação da carga equivalente io (Figura 4.4).
Na região III a tensão vo em regime permanente deve satisfazer
V 2o − VrVo +ReqPo = 0 (4.9)
com as duas soluções encontradas como sendo
V ±o =
Vr
2
±
√
V 2r
4
−ReqPo (4.10)
válida para V 2r /4 ≥ ReqPo. Isto significa que a potência máxima que a
microrrede CC pode processar é de
Pmax =
V 2r
4Req
(4.11)
2Variações da potência do PV devidas a mudanças climáticas não serão estuda-
das.
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As duas soluções (V +o e V −o ) se encontram no ponto de máxima po-
tência, o que é típico de um sistema com ponto-de-sela [8], onde uma
solução é estável e a outra é instável. Veja que a resistência equivalente
é uma função da resistência de droop, isto é, a máxima potência muda
em função de Rd.
Na região II (Figura 4.4) o sistema tem somente um ponto de equi-
líbrio:
Vo =
Vr
2
Rth
Rth +Req
+
√
Rth
Rth +Req
(
V 2r
4
Rth
Rth +Req
+ReqPcps
)
(4.12)
a segunda solução nesta região implica em uma tensão negativa o que
não faz sentido físico.
Na região I a microrrede também possui somente um ponto de equi-
líbrio:
Vo =
RthReq
Rth +Req
(
Imax +
Vr
Req
)
(4.13)
As curvas de equilíbrio podem ser visualizadas na Figura 4.5 (a região
I ocorre para valores muito grandes de Pcpl). Lembrando que o parâ-
metro Pcpl só reflete a potência da CPL na região III, na região II não
tem sentido físico direto, portanto não estranhe o ponto de máxima
potência (Pmax).
150
200
250
300
25 30 35
Região III
Região II
Figura 4.5: Curvas de equilíbrio para a microrrede CC em função da
potência da carga.
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4.3 Análise das bifurcações locais
O estudo da dinâmica do modelo reduzido da microrrede CC do ponto
de vista analítico será focado somente nos parâmetros Rd e Po, de modo
que podemos normalizar as equações para diminuir o número de parâ-
metros e tornar as equações mais simples. Além disto, as bifurcações
que serão verificadas de forma analítica são válidas somente localmente
na região de operação III (Figura 4.4), já que esta é a região de inte-
resse.
As relações entre as variáveis normalizadas e originais são
ι1 =
ωbL2
Vr
i1
ι2 =
ωbL2
Vr
i2
νo =
vo
Vr
(4.14)
com o tempo normalizado dado por t = τ
√
L2Co. Os novos parâmetros
são
ωb =
1√
L2Co
, r1 =
R1
ωbL2
, r2 =
R2
ωbL2
(4.15)
rd =
Rd
ωbL2
, po = Po
ωbL2
V 2r
, pcps = Pcps
ωbL2
V 2r
(4.16)
logo, (4.1) se transforma em
dι1
dτ
= −2 (r2/2 + 2rd) ι1 + 2rdι2
dι2
dτ
= rdι1 − (r2 + rd) ι2 − νo + 1 (4.17)
dνo
dτ
= ι2 − ιo
com
ιo =

po
νo
, se νo ≥ Yth
νo
rth
− pcps
νo
, se Ypv ≤ νo < Yth
νo
rth
− ιmax, se νo < Ypv
(4.18)
98 Análise de Microrredes CC
e Yth = Vth/Vr, Ypv = Vpv/Vr.
O equilíbrio pode ser deslocado para a origem através de
y1 = ι1 − Y1
y2 = ι2 − Y2
y3 = νo − Y3
(4.19)
onde Yi são os valores de equilíbrio normalizados. Note que os índices
{i, j} ∈ {1, 2, 3} representam as componentes de um vetor ou matriz
(notação válida somente para a Seção 4.3). Índices repetidos indicam
somatório3.
Separando a parte linear da não linear do modelo da microrrede e
adotando a notação de derivada com o tempo normalizado pelo opera-
dor ponto, temos então
y˙1 = − (r2 + 4rd) y1 + 2rdy2
y˙2 = rdy1 − (r2 + rd) y2 − y3
y˙3 = y2 + goy3 − go y
2
3
y3 + Y3
(4.20)
em que go = po/Y 23 e yi ∈ D, onde D ⊂ R3:
D = {yi ∈ R3| (νo > Yth) ∩ (νo > Ypv)} 4 (4.21)
Em formato matricial, (4.20) pode ser escrito como sendo
y˙i = Aijyj + Fi (y3) (4.22)
A parte linear Aij do sistema é
Aij =
 − (r2 + 4rd) 2rd 0rd − (r2 + rd) −1
0 1 go
 (4.23)
enquanto que a parte não linear é dada por
Fi (y3) = − y
2
3
Y3 + y3
 00
go
 (4.24)
3Por exemplo, Aijxj =
∑n
j=1 Aijxj = Ai1x1 +Ai2x2 + . . .+Ainxn.
4O conjunto D especifica que o modelo é válido somente para a região III (Figura
4.4). Teoricamente se νo > Yth, então a segunda condição é automaticamente
satisfeita, pois Yth > Ypv (válido para este caso).
Análise das bifurcações locais 99
Bifurcações locais podem ser encontradas para este modelo de mi-
crorrede analisando os coeficientes do polinômio característico:
∆ (λ) = λ3 + a2λ
2 + a1λ+ a0 (4.25)
com 
a2 = 2r2 + 5rd − go
a1 = 1 + req (r2 + 4rd)− go (2r2 + 5rd)
a0 = (r2 + 4rd) (1− goreq)
(4.26)
e
req =
(
r22 + 5r2rd + 2r
2
d
)
/ (r2 + 4rd) (4.27)
Existem três bifurcações locais para este sistema: (i) sela-nó de
pontos de equilíbrio (SN); (ii) bifurcação de Hopf (HB); (iii) Takens-
Bogdanov (TB).
O procedimento para verificar que estas três bifurcações ocorrem
para (4.20) é aplicar o teorema de Poincaré [100]. Este teorema pode
ser utilizado em equações diferenciais não lineares analíticas5 em torno
do ponto de bifurcação (ponto singular). Através de um difeomorfismo
(mudança de variável diferenciável), o teorema de Poincaré (forma nor-
mal) indica que um sistema não linear pode ser transformado em um
sistema linear com exceção de termos ressonantes (termos não lineares).
Estes termos ressonantes é que ditam o comportamento do sistema e
que induzem fenômenos que não ocorrem em sistemas lineares.
Como é necessário que o sistema seja analítico e o modelo reduzido
da microrrede CC possui derivadas descontínuas, o processo só é vá-
lido na região D, dada por (4.21), já que o modelo dentro desta região
é analítico. Várias manipulações que serão apresentadas foram resol-
vidas com o auxílio de um pacote de manipulação simbólica, como o
Mathematica.
4.3.1 Bifurcação sela-nó de pontos de equilíbrio
A microrrede possui dois pontos de equilíbrio (Y +3 , Y
−
3 )
6 na região de
potência constante e próximo do valor da máxima potência (Figura
4.5), que ocorre quando po ≤ pmax. Em torno deste ponto um dos
equilíbrios é estável e o outro instável. O ponto em que ocorre a SN é
dado por a0 = 0, o que implica em po = pmax. Note que o ponto Y −3
corresponde ao equilíbrio instável, já que a0 < 0.
5x˙ = f (x), em que f (x) pode ser expandida em uma série de Taylor.
6Para o modelo não normalizado (V +o , V −o ).
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A forma normal [12] da bifurcação SN pode ser obtida por transfor-
mações não lineares válidas no ponto de bifurcação (po = pmax) e que
neste ponto o polinômio característico tem o seguinte formato:
∆sn (λ) = λ
(
λ2 + a2λ+ a1
)
= λ (λ+ σ) (λ+ ζ) (4.28)
Os novos parâmetros σ e ζ são
σ =
1
2
{
2r2 + 5rd − go +
√
g2o + 4gor2 + 10gord + 17r
2
d − 4
}
(4.29)
ζ =
1
2
{
2r2 + 5rd − go −
√
g2o + 4gor2 + 10gord + 17r
2
d − 4
}
(4.30)
e ambos são reais e positivos.
A forma canônica de Jordan [8, 9] de (4.23) é obtida através da
transformação yi = Tijxj :
y˙i = Aijyj + Fi (y3) (4.31)
x˙i = T
−1
ij AjkTklxl + T
−1
ij Fj (T3jxj) (4.32)
x˙i = Jijxj + si f (x) (4.33)
com
Jij =
 −σ 0 00 −ζ 0
0 0 0
 , si =
 s1s2
s3
 (4.34)
e com f (x) dado por
f (x) =
(x1 + x2 + x3)
2
Y3 + x1 + x2 + x3
(4.35)
A transformação Tij é calculada a partir dos autovetores de Aij :
Tij =

−2rd (σ + go)
r2 + rd − σ −
2rd (ζ + go)
r2 + rd − ζ −
2rdgo
r2 + rd
−σ − go −ζ − go −go
1 1 1
 (4.36)
O parâmetro s3, o único que será necessário conhecer, é dado por
s3 = − (r2 + 4rd) (go + r2 + 4rd)
γ
(4.37)
γ = −g2o (2r2 + 5rd)− go
(
3r2rd + 16r
2
d − 1
)
+ r32 + 9r
2
2rd + 22r2r
2
d + 8r
3
d (4.38)
Análise das bifurcações locais 101
Note que Fi é um vetor, enquanto que f (x) é uma função escalar
(T−1ij Fj = si f).
Expandindo f (x) em uma série de Taylor e aplicando o teorema da
variedade central [7, 10, 12], que é utilizado para reduzir a ordem do
sistema, é possível chegar no seguinte resultado, desprezando termos
de ordem mais elevada,
f (x) =
x23
Y3
+O (3) (4.39)
A forma normal do modelo reduzido da microrrede CC no ponto
que ocorre a SN é dada por
x˙3 =
s3
Y3
x23 +O (3) (4.40)
ou
x˙3 = − (r2 + 4rd) (go + r2 + 4rd)
Y3
[
−g2o (2r2 + 5rd) + r32 + 9r22rd
− go
(
3r2rd + 16r
2
d − 1
)
+ 22r2r
2
d + 8r
3
d
]−1
x23 +O (3) (4.41)
O parâmetro s3 é negativo o que significa que, para condições iniciais
positivas, x3 converge para a origem e para condições iniciais negativas,
o sistema diverge. Existem outras bifurcações, de caráter global, que
modificam o comportamento da microrrede criando novos equilíbrios e
assim evitando que o sistema divirja. No ponto que ocorre a SN, a forma
normal indica um sistema escalar com não linearidade quadrática.
A Figura 4.6 mostra como o coeficiente s3 varia com os parâmetros
Rd e Po, lembrando que o sinal de s3 só é importante em torno da curva
a0 = 0 (curva da SN). Note que para Rd < 6 Ω, o sinal é positivo,
mas para esta região, a bifurcação de Hopf ocorre antes da SN, logo a
bifurcação da sela-nó de pontos de equilíbrio só é relevante para valores
Rd > 6 Ω.
4.3.2 Bifurcação de Hopf
A forma normal para a HB é utilizada para identificar a estabilidade do
ciclo limite. As condições do polinômio característico para que ocorra
a HB são: a1a2 = a0 com a0 > 0 e a2 > 0. O polinômio característico
no ponto em que ocorre a HB é
∆hb (λ) = (λ+ σ)
(
λ2 + ω2h
)
(4.42)
σ = 2r2 + 5rd − go (4.43)
ω2h = 1 + r
2
2 + 5r2rd + 2r
2
d − go (2r2 + 5rd) (4.44)
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Figura 4.6: Coeficiente s3 da forma normal da bifurcação da sela-nó de
pontos de equilíbrio em função da resistência de droop e da potência
total.
A equação (4.20) pode ser colocada na forma canônica de Jordan
através da seguinte matriz de transformação:
Tij =

2rd (2r2 + 5rd)
r2 + rd − go γ1 γ2
−5rd − 2r2 −go + ωh −go − ωh
1 1 1
 (4.45)
γ1 =
2rd {(r2 + 4rd) (ωh − go) + ωh (ωh + go)}
(r2 + 4rd)
2
+ ω2h
(4.46)
γ2 =
−2rd {(r2 + 4rd) (ωh + go)− ωh (ωh − go)}
(r2 + 4rd)
2
+ ω2h
(4.47)
o que resulta no sistema dado por
x˙i = Jijxj + κi f (x) (4.48)
com
Jij =
 −σ 0 00 0 −ωh
0 ωh 0
 , κi =
 κ1κ2
κ3
 (4.49)
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e
f (x) =
(x1 + x2 + x3)
2
Y3 + x1 + x2 + x3
(4.50)
Os novos parâmetros são definidos como
κ1 = −
go
(
g2o + ω
2
h
)
(go + r2 + 4rd)
× (go − r2 − rd)
(g2o − 2go [2r2 + 5rd] + 4r22 + 20r2rd + 25r2d + ω2h)
(4.51)
κ2 =
(2r2 + 5rd)
2ωh (go + r2 + 4rd)
× go{g2o − 2go [2r2 + 5rd] + 4r22 + 20r2rd + 25r2d + ω2h}
×
{
g2o (r2 + 4rd + ωh)− go
(
2r22 + 13r2rd + 20r
2
d − 3rdωh + 2ω2h
)
− ωh
(
2r22 + 13r2rd − r2ωh + 20r2d − rdωh + ω2h
)}
(4.52)
κ3 = − (2r2 + 5rd)
2ωh (go + r2 + 4rd)
× go{g2o − 2go [2r2 + 5rd] + 4r22 + 20r2rd + 25r2d + ω2h}
×
{
g2o (r2 + 4rd − ωh)− go
(
2r22 + 13r2rd + 20r
2
d + 3rdωh + 2ω
2
h
)
+ ωh
(
2r22 + 13r2rd + r2ωh + 20r
2
d + rdωh + ω
2
h
)}
(4.53)
A parte não linear f (x) pode ser expandida em série de Taylor e
truncada até os termos cúbicos, já que termos de ordem mais elevadas
não são necessários7:
f (x) =
1
Y3
{
x22 + x
2
3 + 2x2x3 + 2x1 (x2 + x3)
}
7Estes termos não afetam a estabilidade do ciclo limite, somente o seu formato.
A equação (4.98), que será mostrada mais à frente, prova esta afirmação, já que
no ponto que ocorre a HB, a dinâmica do modelo reduzido da microrrede CC pode
ser transformada em termos da amplitude do ciclo limite e de um ângulo. Nesta
situação, uma equação diferencial escalar (dinâmica da amplitude) não linear, o
termo de primeira ordem se anula (devido à HB), o termo de segunda ordem pode
ser anulado via uma transformação não linear, mas o termo cúbico não pode ser
cancelado, ele é chamado de termo ressonante [12].
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+
1
Y 23
{
x32 + x
3
3 + 3x
2
2x3 + 3x2x
2
3
}
+O (4) (4.54)
Aplicando o teorema da variedade central, x1 = h (x2, x3), a equa-
ção diferencial parcial quasilinear para a função h é dada por
N (x) = ∂h
∂x2
[
− ωhx3 + κ2 f (x)
]
+
∂h
∂x3
[
ωhx2 + κ3 f (x)
]
+ σh− κ1 f (x) (4.55)
com N (x) = 0. A função h pode ser aproximada por
h = α20x
2
2 + α11x2x3 + α02x
2
3 +O (3) (4.56)
Para encontrar os coeficientes αij é necessário resolver a equação N (x)
até os termos de terceira ordem. Os parâmetros αij podem ser encon-
trados a partir de
ωh
(
x2
∂h
∂x3
− x3 ∂h
∂x2
)
+ σh− κ1 f2 (xi) = 0 (4.57)
em que os termos quadráticos de f (x) estão contidos em f2 (x):
f (x) = f2 (x) + f3 (x) +O (4) (4.58)
f2 (x) =
x22 + x
2
3 + 2x2x3
Y3
(4.59)
e os termos cúbicos são
f3 (x) = −x
3
2 + x
3
3 + 3x
2
2x3 + 3x2x
2
3
Y 23
+
2 (x2 + x3)
Y3
h (4.60)
Os coeficientes αij são dados por
α20 =
κ1
(
σ2 − 2σωh + 4ω2h
)
σY3 (4ω2h + σ
2)
(4.61)
α11 =
2κ1σ
Y3 (4ω2h + σ
2)
(4.62)
α02 =
κ1
(
σ2 + 2σωh + 4ω
2
h
)
σY3 (4ω2h + σ
2)
(4.63)
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Na variedade central, x˙2 e x˙3 são
x˙2 = −ωhx3 + κ2
Y3
{
x22 + x
2
3 + 2x2x3
}
+
κ2
Y 23
{
[
−1 + 2κ1
(
σ2 − 2σωh + 4ω2h
)
(4ω2h + σ
2)σ
]
x32
+
[
−3 + 2κ1
(
3σ2 − 2σωh + 4ω2h
)
(4ω2h + σ
2)σ
]
x22x3
+
[
−3 + 2κ1
(
3σ2 + 2σωh + 4ω
2
h
)
(4ω2h + σ
2)σ
]
x2x
2
3
+
[
−1 + 2κ1
(
σ2 + 2σωh + 4ω
2
h
)
(4ω2h + σ
2)σ
]
x33
}
+O (4) (4.64)
x˙3 = ωhx2 +
κ3
Y3
{
x22 + x
2
3 + 2x2x3
}
+
κ3
Y 23
{
[
−1 + 2κ1
(
σ2 − 2σωh + 4ω2h
)
(4ω2h + σ
2)σ
]
x32
+
[
−3 + 2κ1
(
3σ2 − 2σωh + 4ω2h
)
(4ω2h + σ
2)σ
]
x22x3
+
[
−3 + 2κ1
(
3σ2 + 2σωh + 4ω
2
h
)
(4ω2h + σ
2)σ
]
x2x
2
3
+
[
−1 + 2κ1
(
σ2 + 2σωh + 4ω
2
h
)
(4ω2h + σ
2)σ
]
x33
}
+O (4) (4.65)
Para aplicar a forma normal para a bifurcação de Hopf é preferível
agrupar as equações em um formato complexo z = x2 + jx3 com z¯ =
x2 − jx3, logo (4.64) e (4.65) se tornam
z˙ = jωhz + f2 + f3 +O (4) (4.66)
f2 = a20z
2 + a11zz¯ + a02z¯
2 (4.67)
f3 = b30z
3 + b21z
2z¯ + b12zz¯
2 + b03z¯
3 (4.68)
Os parâmetros aij e bij são dados por
a20 =
κ3 − jκ2
2Y3
(4.69)
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a11 =
κ2 + jκ3
Y3
(4.70)
a02 =
−κ3 + jκ2
2Y3
(4.71)
e
b30 = − (1 + j) (κ2 + jκ3) (2κ1 − σ − j2ωh)
4Y 23 (σ + j2ωh)
(4.72)
b21 =
(1 + j) (κ2 + jκ3)
(−j6κ1σ + 8κ1ωh + j3σ2 − 6σωh)
4σY 23 (σ + j2ωh)
(4.73)
b12 =
(1 + j) (κ2 + jκ3)
(
6κ1σ − j8κ1ωh − 3σ2 + j6σωh
)
4σY 23 (σ − j2ωh)
(4.74)
b03 =
(1 + j) (κ3 − jκ2) (−2κ1 + σ − j2ωh)
4Y 23 (σ − j2ωh)
(4.75)
A forma normal da HB pode ser encontrada fazendo a seguinte
transformação de variáveis
z = w + h2 (w, w¯) (4.76)
logo, a dinâmica de w é
z˙ = w˙ +
∂h2
∂w
w˙ +
∂h2
∂w¯
˙¯w
z˙ =
(
1 +
∂h2
∂w
)
w˙ +
∂h2
∂w¯
˙¯w
w˙ =
(
1 +
∂h2
∂w
)−1(
z˙ − ∂h2
∂w¯
˙¯w
)
(4.77)
Substituindo z˙ em w˙, temos
w˙ =
[
1 +
∂h2
∂w
]−1 [
jωh (w + h2) + f2 + f3 − ∂h2
∂w¯
˙¯w
]
+O (4) (4.78)
A função h2 é de ordem quadrática, h2 = c20w2 + c02w¯2 + c11ww¯,
então substituindo (4.76) em f2 e f3 temos que
f2 = a20w
2 + a11ww¯ + a02w¯
2
+
(
2a20wh2 + a11wh¯2 + a11w¯h2 + 2a02w¯h¯2
)
(4.79)
f3 = b30w
3 + b21w
2w¯ + b12ww¯
2 + b03w¯
3 (4.80)
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É importante rearranjar estes polinômios de forma apropriada, pois a
última parte de f2 é de ordem cúbica:
g2 = a20w
2 + a11ww¯ + a02w¯
2 (4.81)
g3 = b30w
3 + b21w
2w¯ + b12ww¯
2 + b03w¯
3
+ 2a20wh2 + a11wh¯2 + a11w¯h2 + 2a02w¯h¯2 (4.82)
onde agora g2 é de ordem dois e g3 de ordem três (f2 + f3 = g2 + g3).
Utilizando a definição de h2, g3 se torna
g3 = (b30 + 2a20c20 + a11c¯02)w
3
+ (b21 + 2a20c11 + a11c¯11 + a11c20 + 2a02c¯02)w
2w¯
+ (b12 + 2a20c02 + a11c¯20 + a11c11 + 2a02c¯11)ww¯
2
+ (b03 + a11c02 + 2a02c¯20) w¯
3 (4.83)
ou então,
g3 = d30w
3 + d21w
2w¯ + d12ww¯
2 + d03w¯
3 (4.84)
O termo [1 + ∂h2/∂w]
−1 de (4.78) pode ser expandido em uma série
de Taylor:[
1 +
∂h2
∂w
]−1
= 1− (2c20w + c11w¯)
+
(
4c220w
2 + c211w¯
2 + 4c20c11ww¯
)
+O (3)
= 1− ∂h2
∂w
+m2 +O (3) (4.85)
em que ∂h2/∂w é de primeira ordem e m2 é quadrático.
A dinâmica de w¯ não é conhecida, mas deve ter o seguinte formato:
˙¯w = λ¯w¯ + n¯2 + n¯3 +O (4) (4.86)
em que λ = jωh. As funções n2 e n3 não são conhecidas e elas cor-
respondem aos termos de segunda e terceira ordem, respectivamente.
Baseado em (4.78), a parte necessária de ˙¯w é[
1 +
∂h2
∂w
]−1
∂h2
∂w¯
˙¯w =
{
λ¯
∂h2
∂w¯
w¯
}
+
{
∂h2
∂w¯
n¯2 − λ¯∂h2
∂w
∂h2
∂w¯
w¯
}
+O (4) (4.87)
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Para cancelar todos os termos de segunda ordem, n2 deve ser nulo, logo
w˙ = λw +
{
λh2 − λ∂h2
∂w
w − λ¯∂h2
∂w¯
w¯ + g2
}
+
{
λm2w − λ∂h2
∂w
h2 − ∂h2
∂w
g2 + λ¯
∂h2
∂w
∂h2
∂w¯
w¯ + g3
}
+O (4) (4.88)
Segue que os termos de segunda ordem podem ser cancelados se os
coeficientes de h2 forem escolhidos de acordo com
c20 =
a20
λ
, c02 = −a02
3λ
, c11 = −a11
λ
(4.89)
em que os parâmetros aij são dados por (4.69)-(4.71). Esta é a solução
da equação homológica [100]:
λh2 − λ∂h2
∂w
w − λ¯∂h2
∂w¯
w¯ + g2 = 0 (4.90)
Os termos cúbicos restantes são{
λm2w − λ∂h2
∂w
h2 − ∂h2
∂w
g2 + λ¯
∂h2
∂w
∂h2
∂w¯
w¯ + g3
}
= g3 (4.91)
então, a parte não linear do modelo da microrrede CC no ponto da HB
foi simplificada até termos de terceira ordem:
w˙ = λw + d30w
3 + d21w
2w¯ + d12ww¯
2 + d03w¯
3 +O (4) (4.92)
Os termos cúbicos podem ser cancelados com a exceção de w2w¯ [10]
pela seguinte transformação de variável:
w = ξ + h3 (4.93)
h3 = q30ξ
3 + q03ξ¯
3 + q12ξξ¯
2 (4.94)
A dinâmica de ξ é
ξ˙ = λξ + d21ξ
2ξ¯ +
{
λh3 − λ∂h3
∂ξ
ξ
− λ¯∂h3
∂ξ¯
ξ¯ + d30ξ
3 + d12ξξ¯
2 + d03ξ¯
3
}
+O (4) (4.95)
Escolhendo os coeficientes qij como
q30 =
d30
2λ
, q03 = −d03
4λ
, q12 = −d12
2λ
(4.96)
Análise das bifurcações locais 109
então,
ξ˙ = λξ + d21ξ
2ξ¯ +O (4) (4.97)
Transformando (4.97) em coordenadas cilíndricas, ξ = ρ exp (jθ) com
dR21 = Re {d21} e dI21 = Im {d21}, temos então
ρ˙ = dR21 ρ
3 +O (5) (4.98)
θ˙ = ωh + d
I
21 ρ
2 +O (4) (4.99)
em que
dR21 =
1
4σωhY 23 (σ
2 + 4ω2h)
{
κ2ωh
[
2κ1
(
3σ2 − 2σωh + 8ω2h
)
− 3 (σ3 + 4σω2h)
]
+ κ3
(
ωh
[
2κ1
(
3σ2 + 2σωh + 8ω
2
h
)
− 3 (σ3 + 4σω2h)]− 2κ3 (σ3 + 4σω2h)
)
+ 2κ22
(
σ3 + 4σω2h
)}
(4.100)
dI21 = −
1
12σωhY 23 (σ
2 + 4ω2h)
{
κ3
[
3ωh
(
−6κ1σ2 + 4κ1σωh
− 16κ1ω2h + 3σ3 + 12σω2h
)
+ 14κ3
(
σ3 + 4σω2h
)]
− 3κ2
(
ωh
[
3
(
σ3 + 4σω2h
)− 2κ1 (3σ2 + 2σωh + 8ω2h)]
+ 4κ3
(
σ3 + 4σω2h
))
+ 14κ22
(
σ3 + 4σω2h
)}
(4.101)
A estabilidade do ciclo limite é dada pela parte real de d21 e que
no caso será positiva indicando que a bifurcação de Hopf é do tipo
subcrítica. A Figura 4.7 mostra como o coeficiente dR21 varia em termos
da resistência de droop e da potência total. Veja que o coeficiente dR21
só é relevante na curva que ocorre a bifurcação de Hopf (a2a1 = a0), já
que a forma normal desenvolvida é válida em torno desta curva. Note
também que o coeficiente é sempre positivo o que indica que a HB é do
tipo subcrítica para qualquer combinação de potência total da carga e
da resistência de droop.
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Figura 4.7: Coeficiente dR21 da forma normal da bifurcação de Hopf que
determina a estabilidade da órbita periódica em função da resistência de
droop e da potência total. A HB é sempre do tipo subcrítica, portanto
o modelo CPL só cria o ciclo limite instável. O ciclo limite estável é
criado pela presença de duas regiões de operação (resistivo e de potência
constante).
Por último, note que (4.98) mostra que não é necessário incluir ter-
mos de ordem mais elevada na dedução da forma normal da bifurcação
de Hopf, já que utilizando a seguinte função de Lyapunov, H = ρ2/2,
temos que
H˙ = dR21 ρ4 +O (6) (4.102)
o que mostra que o coeficiente dR21 determina a estabilidade local do
ciclo limite. Caso este coeficiente seja zero, os termos de ordem mais
elevadas devem ser computados.
4.3.3 Bifurcação Takens-Bogdanov
O polinômio característico no ponto que ocorre a bifurcação TB é dado
por
∆tb (λ) = λ
2 (λ+ σ) (4.103)
σ = 2r2 + 5rd − go (4.104)
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As condições para a ocorrência de TB em (4.20) sãogo =
r2 + 4rd
r22 + 5r2rd + 2r
2
d
0 = 1 + r22 + 5r2rd + 2r
2
d − go (2r2 + 5rd)
(4.105)
Colocando (4.20) na forma canônica de Jordan pela transformação yi =
Tijxj , onde
Tij =
 −
2rdgo
r2 + 4rd
γ1 γ2
−go 1− go −2r2 − 5rd
1 1 1
 (4.106)
γ1 =
2rd
(
1− go + go
r2 + 4rd
)
r2 + 4rd
(4.107)
γ2 =
2rd (2r2 + 5rd)
r2 + rd − go (4.108)
o modelo da microrrede CC se torna
x˙i = Jijxj + ki f (x) (4.109)
em que
Jij =
 0 1 00 0 0
0 0 −σ
 , ki =
 k1k2
k3
 (4.110)
e
f (x) =
(x1 + x2 + x3)
2
Y3 + x1 + x2 + x3
(4.111)
A relação entre os novos parâmetros e os parâmetros originais da
microrrede são dadas por
k1 = − go (2r2 + 5rd)
(go − 2r2 − 5rd)2 (go + r2 + 4rd)
×
{
g2o (r2 + 4rd − 1)− go
[
2r22 + 13r2rd + rd (20rd + 3)
]
+ 2r22 + 13r2rd + 20r
2
d
}
(4.112)
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k2 =
g2o (r2 + 4rd) (2r2 + 5rd)
(go − 2r2 − 5rd) (go + r2 + 4rd) (4.113)
k3 = − g
3
o (go − r2 − rd)
(go − 2r2 − 5rd)2 (go + r2 + 4rd)
(4.114)
Aplicando o teorema da variedade central, x3 = h (x1, x2), e consi-
derando somente os termos quadráticos, o sistema passa a ser descrito
por
x˙1 = x2 +
k1
Y3
(
x21 + 2x1x2 + x
2
2
)
+O (3) (4.115)
x˙2 =
k2
Y3
(
x21 + 2x1x2 + x
2
2
)
+O (3) (4.116)
Este par de equações pode ser colocado em um formato matricial como
se segue
x˙i = Jijxj + kig (x) (4.117)
com xi ∈ R2 e
g (x) =
(
x21 + 2x1x2 + x
2
2
)
/Y3 (4.118)
A forma normal pode ser encontrada através da seguinte transfor-
mação de variáveis
xi = wi + hi (w) (4.119)
o que implica em
x˙i =
(
δij +
∂hi
∂wj
)
w˙j (4.120)
em que δij é o delta de Kronecker. A dinâmica da nova variável wi é
dada por
w˙i = Jijwj +
{
Jijhj − ∂hi
∂wj
Jjkwk + kig (w)
}
+O (3) (4.121)
com a função hi definida como sendo
h1 = a10w
2
1 + a11w1w2 (4.122)
h2 = b10w
2
1 + b11w1w2 (4.123)
Para a forma de Takens, os coeficientes aij e bij são
a10 =
2k1 + k2
2Y3
, a11 =
k1
Y3
(4.124)
b10 =
k2
Y3
, b11 = b10 (4.125)
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o que resulta em
w˙1 = w2 +
k1 + k2
Y3
w21 +O (3) (4.126)
w˙2 =
k2
Y3
w21 +O (3) (4.127)
Caso a forma normal de Bogdanov seja escolhida, os coeficientes bij
devem ser redefinidos para
b10 = −k1
Y3
, b11 =
k2
Y3
(4.128)
e o modelo da microrrede CC se torna
w˙1 = w2 +O (3) (4.129)
w˙2 =
k2
Y3
w21 + 2
k1 + k2
Y3
w1w2 +O (3) (4.130)
4.4 Análise numérica de bifurcações locais
e globais
Nesta seção são apresentados alguns diagramas de bifurcações para o
caso de estudo da microrrede CC. Note que as bifurcações estudadas
na seção anterior são todas locais, mas existem algumas bifurcações
extras que ocorrem na microrrede. A Figura 4.8 mostra um conjunto
maior de bifurcações em que dois parâmetros são variados para gerar
as curvas mostradas. Um zoom na TB pode ser visto na Figura 4.9.
Estes diagramas de bifurcações apresentam as três curvas já menci-
onadas (SN, HB e TB) e mais três bifurcações que possuem um caráter
global. Para gerar a SN, HB e TB basta aplicar a definição de cada bi-
furcação via os coeficientes do polinômio característico em conjunto com
as equações de equilíbrio. No caso das bifurcações globais, a primeira é
uma bifurcação sela-nó de órbitas periódicas (SNPO), a segunda é uma
conexão homoclina (HC), enquanto que a última corresponde a uma
bifurcação de equilíbrio de fronteira (boundary equilibrium bifurcation
- BEB).
A SNPO é uma bifurcação de ciclos limites. Note que a HB é do tipo
subcrítica, mas a SNPO torna o ciclo limite instável gerado pela HB em
um ciclo limite estável. Quando o equilíbrio do modelo da microrrede
muda da região de potência constante para a região linear de operação
da carga (Figura 4.4) temos o surgimento da BEB.
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Figura 4.8: Conjunto de bifurcações locais e globais de co-dimensão
dois considerando Po e Rd como parâmetros de bifurcação.
Figura 4.9: Zoom realçando a TB no conjunto de bifurcações locais e
globais de co-dimensão dois considerando Po e Rd como parâmetros de
bifurcação.
Análise numérica de bifurcações locais e globais 115
Para compreender melhor estas bifurcações apresentamos na Figura
4.10, um diagrama de bifurcações variando somente um parâmetro, a
potência da CPL, mostrando o efeito da variação da potência sobre a
tensão vo para um valor fixo de resistência de droop. Nesta situação,
Ponto de equilíbrio estável
Ciclo limite estável
Ponto de equilíbrio instável
Ciclo limite instável
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Figura 4.10: Diagrama de bifurcação no plano {Pcpl, vo} para Rd = 2
Ω.
para baixas potências o equilíbrio da microrrede é estável até que ocorre
a HB surgindo um ciclo limite instável para potências maiores que a
potência no ponto HB.
No ponto do diagrama denotado por SNPO, para vo = Vth, surgem
simultaneamente dois ciclos limites, um estável e outro instável de me-
nor amplitude. Ao aumentar a potência, o ciclo limite instável diminui
a sua amplitude até desaparecer no ponto HB. O ciclo limite estável
permanece ao redor do equilíbrio instável, sendo que as variáveis da
microrrede permanecem oscilando. Ao aumentar mais a potência, o ci-
clo limite estável desaparece (colapsa) em uma bifurcação de fronteira
(BEB).
O ciclo limite instável pode ser visto como a região de atração do
equilíbrio, na região 1 , pois mesmo que o equilíbrio seja estável nesta
região, caso a tensão vo cruze a curva em verde na Figura 4.10, o sistema
passará a oscilar.
As equações de equilíbrio da CPL e CPS na região linear de ope-
ração (Figura 4.4) não possuem soluções quando vo < Vth para baixas
potências. A partir de um certo valor de potência as equações de equi-
líbrio da região linear da CPL e CPS são satisfeitas (em torno de 32.5
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kW, de acordo com a Figura 4.10), então o sistema passa a ter um novo
ponto de equilíbrio estável, ou seja, a BEB gera um novo equilíbrio
devido à natureza descontínua do modelo da carga.
A medida que Rd aumenta, o valor da potência em que ocorre a
HB se desloca para a direita e a SN se desloca para a esquerda. Em
algum momento o ciclo limite instável gerado pela bifurcação de Hopf
subcrítica vai se colapsar com o equilíbrio instável gerado pela bifurca-
ção BEB, em uma bifurcação denominada de conexão homoclina (HC),
como pode ser visualizado no diagrama da Figura 4.11.
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Figura 4.11: Diagrama de bifurcação no plano {Pcpl, vo} para Rd = 5,5
Ω.
No ponto HC do diagrama da Figura 4.11, temos então o encon-
tro do ciclo limite instável gerado pela HB com o ponto de equilíbrio
instável gerada pela SN. Nesta situação o sistema não oscila e quando
se cruza a HB, a tensão vai para o ponto de equilíbrio estável dada
pela BEB. O ciclo limite instável gerada pela HB determina a região
de atração do ponto de equilíbrio do ramo superior.
Por último, note que se continuarmos a aumentar o valor de Rd, a
HB vai se chocar com a SN e teremos a TB. A Figura 4.12 mostra como
fica o diagrama de bifurcações para valores grandes da resistência de
droop. Nesta situação a microrrede é sempre estável.
Neste trabalho, as instabilidades são apresentadas sem se preocupar
se a potência em que ocorrem está dentro ou fora da faixa de operação
dos diversos conversores presentes. Na situação de Rd = 2 Ω, caso as
duas fontes com droop (conversores CC-CC e CA-CC) devam fornecer
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cada uma até 5 kW de potência (10 kW total), então todas as insta-
bilidades que possam ocorrer estão fora da região de interesse, como
mostra a Figura 4.13. O problema é que o modelo reduzido da mi-
crorrede CC depende de parâmetros como as linhas de distribuição que
conectam os conversores, mas não depende dos conversores em si, isto
é, o valor que a microrrede CC fica instável não é conhecido a priori.
Os marcadores × com a, b e c na Figura 4.13 se referem a degraus de
potência que será desenvolvido na seção de simulação (Seção 4.6).
Os diagramas de bifurcações apresentados mostram as curvas de
equilíbrio e os possíveis ciclos limites que surgem a medida que a po-
tência da carga varia. Para o caso de Rd = 2 Ω, se somente o modelo
linearizado da microrrede CC fosse utilizado teríamos então o diagrama
visto na Figura 4.14. Os detalhes sobre os dois ciclos limites são perdi-
dos.
4.5 Dinâmica interna dos conversores CC-
CC (CPL e CPS)
Até aqui todas as análises foram realizadas para o modelo reduzido
da microrrede CC. Nesta seção realizaremos uma análise numérica da
dinâmica do modelo completo da microrrede, considerando a dinâmica
interna dos conversores CC-CC, modelados como sendo CPL e CPS.
Posteriormente, os resultados obtidos sobre o modelo completo da mi-
crorrede CC são comparados com os do modelo reduzido.
Baseado na Figura 4.2, a CPL é um conversor buck alimentando
uma resistência com o controle por realimentação de estados. Além
disto, o controle será composto por somente uma malha de tensão. A
Figura 4.15 mostra em detalhes o conversor buck com carga resistiva
modelado como uma CPL.
O modelo do conversor que forma a CPL é em malha fechada dado
por
Ll
dil
dt
= vo (−k0 il − k1 vl − k2 ξl)− vl (4.131)
Cl
dvl
dt
= il − vl
Ro
(4.132)
dξl
dt
= vl − Vth (4.133)
em que vo é a tensão no capacitor Ccpl, ou seja, tensão de entrada do
conversor buck, il é a corrente no indutor de filtro Ll, vl é a tensão
118 Análise de Microrredes CC
350
300
250
200
150
Ponto de equilíbrio estável
Ponto de equilíbrio instável
4 6 8 10 12
Figura 4.12: Diagrama de bifurcação no plano {Pcpl, vo} para Rd = 8
Ω.
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Figura 4.13: Diagrama de bifurcação no plano {Pcpl, vo} para Rd = 2
Ω salientando a região de interesse para a operação da microrrede CC
(região delimitada entre 300 e 400 V e até 10 kW de potência). Os
marcadores × se referem a resultados de simulação da Seção 4.6.
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Figura 4.14: Diagrama de bifurcação no plano {Pcpl, vo} para Rd = 2
Ω mostrando somente a dinâmica que o modelo linearizado consegue
obter (compare com a Figura 4.13).
Figura 4.15: Conversor buck com carga resistiva, em que ambos são
modelados como uma CPL no modelo reduzido da microrrede CC.
na saída do conversor buck, ξl é estado associado com a ação integral
para a malha de controle e Vth é o sinal de referência para o conversor
modelado como a CPL. Os ganhos k0, k1 e k2 são os parâmetros do
controle por realimentação de estados.
No caso do conversor conectado nos terminais do PV, a Figura 4.16
mostra um conversor boost convencional. A modelagem do conversor
boost é dada por
Cpv
dvpv
dt
= Ipv − iLp (4.134)
Lpv
diLp
dt
= vpv − (1− upv) vo (4.135)
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Figura 4.16: Conversor boost operando no MPPT, conectado a um
painel fotovoltaico e modelado como uma CPS.
adotando o controle por realimentação linearizante dado por
upv = 1− vpv + kpv (iLp − Imppt)
vo
(4.136)
temos que
Cpv
dvpv
dt
= Ipv − iLp (4.137)
Lpv
diLp
dt
= −kpv (iLp − Imppt) (4.138)
em que iLp é a corrente no indutor de filtro Lpv, vpv é a tensão no
capacitor Cpv, Ipv é a corrente de saída do PV e Imppt é o sinal de
referência que o controle deve seguir (valor de 10 A para a tensão de
100 V nos terminais do painel e temperatura constante).
Como o foco deste trabalho não é no estudo de técnicas de MPPT,
podemos utilizar a mais simples, o perturba e observa. Com o sinal de
referência gerado pelo MPPT, Vmppt, o controle da malha de tensão é
um PI:
Imppt = κ
pv
1 (vpv − Vmppt) + κpv2 ξpv (4.139)
dξpv
dt
= vpv − Vmppt (4.140)
em que κpv1 e κ
pv
2 são os ganhos do PI. Nas simulações que serão feitas,
o painel não sofrerá mudanças de irradiação ou temperatura, logo a
malha de tensão pode ser ignorada para os propósitos deste capítulo.
Os parâmetros do sistema de controle de ambos os conversores da
CPL e CPS estão na Tabela 4.2, enquanto que os ganhos dos controla-
dores das fontes CC (Capítulo 3) estão na Tabela 4.3. Lembre que kp
é o ganho da malha de corrente da fonte CC-CC, ki1 e ki2 são os ganhos
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Tabela 4.2: Parâmetros da CPL e CPS.
Parâmetro Valor Parâmetro Valor
Ll 1 mH Lpv 1 mH
Cl 100 µF Cpv 10 µF
k0 0,145968 kpv 6
k1 0,0191522 Ccpl 10 µF
k2 156,663 Ccps 90 µF
Tabela 4.3: Parâmetros dos controles das fontes CC-CC e CA-CC.
Parâmetro Valor Parâmetro Valor
kp 1,25664 k
i
1 1,999
k1 0,0444 k
i
2 2664,79
k2 1,97392
da malha de corrente da fonte CA-CC, k1 e k2 são os ganhos da malha
de tensão de ambas as fontes. As malhas de tensão das fontes com
droop tem a mesma estrutura e por conta disto os valores dos ganhos
são iguais.
O modelo completo da microrrede CC pode ser comparado com
o modelo reduzido, por exemplo utilizando o valor de Rd = 2 Ω, o
diagrama de bifurcação no plano {Pcpl, vo} é mostrado na Figura 4.17 e
comparando com o que foi apresentado para o modelo reduzido (Figura
4.10) vemos que os modelos são qualitativamente equivalentes.
Os parâmetros da linha de transmissão aparecem em ambos os mo-
delos e podemos verificar como a HB se comporta quando se varia a
indutância para o modelo completo e o modelo reduzido, como mostra
a Figura 4.18. Neste gráfico a indutância L1 de ambos os modelos é
variada assumindo que L2 = 2L1. Veja que a curva da instabilidade da
HB é praticamente a mesma para ambos os casos, o que permite com-
provar a validade do modelo reduzido. Um gráfico semelhante pode ser
gerado para a capacitância na carga Co, como mostra a Figura 4.19.
Assim como no caso da indutância, o efeito da capacitância na estabi-
lidade da microrrede é praticamente o mesmo para o modelo reduzido
e para o modelo completo, mas o modelo reduzido pode eventualmente
apresentar problemas para valores muito pequenos de Co, pois nesta
situação o modelo CPL não consegue capturar o comportamento real
da carga e seria mais adequado usar o modelo DCPL.
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Figura 4.17: Diagrama de bifurcação no plano {Pcpl, vo} para Rd = 2
Ω válido para o modelo completo da microrrede CC.
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Figura 4.18: Diagrama de estabilidade no plano {Pcpl, L1} para a bi-
furcação de Hopf na microrrede CC, assumindo L2 = 2L1.
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Figura 4.19: Diagrama de estabilidade no plano {Pcpl, Co} para a bi-
furcação de Hopf na microrrede CC.
Alguns parâmetros do modelo completo da microrrede não apare-
cem no modelo reduzido, como por exemplo os ganhos dos controladores
das fontes com droop. O efeito que o ganho proporcional da malha de
corrente da fonte CA-CC tem na estabilidade da microrrede é mostrado
na Figura 4.20, enquanto que o ganho proporcional da malha de cor-
rente da fonte CC-CC pode ser visto na Figura 4.21. A influência que
o ganho da malha de tensão, que é o mesmo para ambas as fontes, tem
na bifurcação de Hopf é apresentada na Figura 4.22.
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Figura 4.20: Diagrama de estabilidade no plano
{
Pcpl, k
i
1
}
mostrando
a bifurcação de Hopf em função do ganho proporcional da malha de
corrente da fonte CA-CC.
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Figura 4.21: Diagrama de estabilidade no plano {Pcpl, kp} mostrando
a bifurcação de Hopf em função do ganho proporcional da malha de
corrente da fonte CC-CC.
Figura 4.22: Diagrama de estabilidade no plano {Pcpl, k1} mostrando
a bifurcação de Hopf em função do ganho proporcional da malha de
tensão de ambas as fontes, CC-CC e CA-CC.
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O efeito dos ganhos da malha de corrente é de tornar a dinâmica
de operação da malha de corrente mais rápida e neste processo forçar
com que a HB ocorra em potências altas (de preferência fora da faixa
de interesse), mas existe um limite como mostra a Figura 4.21 para o
conversor CC-CC. No caso do efeito da malha de tensão, a Figura 4.22
mostra que as malhas de tensão de ambas as fontes devem ter ganhos
proporcionais pequenos para que a HB não ocorra em potências baixas.
A parte integral também deve ser pequena para evitar que a HB ocorra
na região de interesse.
4.6 Resultados de simulação
A simulação para mostrar as bifurcações apresentadas anteriormente
será desenvolvida utilizando o aplicativo PSIM com os modelos comu-
tados de todos os conversores, o que gera algumas diferenças entre os
modelos por valores médios utilizados até então. Vamos focar as simu-
lações para um valor de resistência de droop de Rd = 2 Ω.
A Figura 4.23 mostra variações na potência da carga (CPL) indo
de 12,85 kW (região 1 , × b) para 16,2 kW (região 2 , × c) e depois
para 10 kW (região 1 , × a) conforme mostrado nos marcadores × da
Figura 4.13.
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Figura 4.23: Degraus na potência Pcpl.
Com base nos degraus de potência da Figura 4.23 podemos ver o
efeito da HB nas variáveis da microrrede. A Figura 4.24 mostra as
correntes i1 e i2 quando ocorre a HB em t = 0,4 s e depois em t = 0,6
s o sistema volta a ser estável. As formas de onda das tensões vo e
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vl (tensão de saída da CPL) são mostradas na Figura 4.25. Enquanto
a malha de tensão consegue garantir que vl → Vth, o conversor se
comporta como uma CPL. Quando a tensão vo diminui bastante, o
controle não consegue mais rastrear o sinal de referência8 e o conversor
buck passa se comportar como uma resistência.
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Figura 4.24: Efeito dos degraus de potência Pcpl nas correntes i1 e i2.
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Figura 4.25: Efeito dos degraus de potência Pcpl nas tensões vo e vl.
8O conversor CC-CC da carga é um conversor buck. Quando a tensão nos ter-
minais de entrada diminui até próximo do valor da tensão de referência da saída
(Vth), o sistema de controle da carga não consegue operar de forma satisfatória, já
que este conversor é abaixador. Nestas condições, o conversor buck opera em malha
aberta (desconsiderando que o sistema de proteção possa desligar o conversor).
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Na região 2 em que as variáveis da microrrede CC estão oscilando
devido à HB, podemos analisar o formato de onda das ondulações na
tensão vo para diferentes valores da potência da CPL, como visto na
Figura 4.26. O formato do ciclo limite muda à medida que a potência
varia.
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Figura 4.26: Forma de onda do ciclo limite (órbita periódica) estável
de vo para diferentes valores de Pcpl.
Por último, podemos verificar via simulação a presença da SNPO,
ou seja, a presença de dois ciclos-limites, um instável e o outro estável.
A SNPO pode ser vista como uma histerese, pois o sistema fica instável
devido à HB, mas para voltar ao equilíbrio estável a potência tem que
ser menor que a definida pela SNPO (Figura 4.10), como mostra a
Figura 4.27.
4.7 Droop de potência (não linear)
Na Seção 2.2 foi apresentado, além do droop CC tradicional, um droop
baseado na potência de saída (2.7)-(2.8) e que introduz não linearidades
no modelo da fonte CC. Utilizando (2.8) como o modelo das fontes
com droop, o modelo reduzido da microrrede CC operando na região
de potência constante da carga passa a ser
L1
di1
dt
= −R1i1 + Vr
1 +mdi1
− Vr
1 +md (i2 − i1) (4.141)
L2
di2
dt
= −R2i2 + Vr
1 +md (i2 − i1) − vo (4.142)
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Figura 4.27: Simulação mostrando a presença da SNPO. A forma de
onda em azul corresponde à tensão vo, enquanto que a forma de onda
em vermelho é a potência da CPL.
Co
dvo
dt
= i2 − Pcpl − Pcps
vo
(4.143)
O diagrama de estabilidade para diferentes valores da potência da carga
CPL está na Figura 4.28. Apesar da curva de equilíbrio ser diferente do
droop convencional, ainda ocorrem os principais fenômenos dinâmicos
(HB, SNPO e BEB). No caso da SN, ela aparece para tensões menores
que Vth, isto significa que não existe SN9 para o droop de potência. A
Figura 4.29 mostra a variação do ponto em que ocorre a bifurcação de
Hopf em função dos ganhos dos dois tipos de droop (md e Rd).
O estudo sobre o droop de potência não será explorado em mais
detalhes neste trabalho, mas note que o droop linear consegue deslocar
a potência que ocorre a HB para valores levemente maiores que o droop
de potência, válido para os parâmetros da Tabela 4.1.
9A CPL muda de comportamento antes de ocorrer a SN.
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Figura 4.28: Diagrama de estabilidade nos planos {Pcpl, vo} para md =
0,006.
Figura 4.29: Diagrama de estabilidade nos planos {Pcpl,md} e
{Pcpl, Rd} para a bifurcação de Hopf na microrrede CC para o droop
resistivo (curva em vermelho) e de potência (curva em azul). O droop
resistivo consegue operar com potências mais elevadas que o droop de
potência.
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4.8 Conclusão
Neste capítulo analisou-se a dinâmica de uma microrrede CC ao variar
basicamente a potência de carga. Tipicamente na literatura técnica a
estabilidade de microrredes é verificada via modelos linearizados, mas
no caso deste capítulo técnicas de bifurcações foram usadas, com a
virtude de mostrar alguns comportamentos que não são possíveis de se
detectar via métodos lineares, tais como a SNPO. A partir do estudo
de bifurcações realizado é possível:
• verificar que a escolha de valores maiores da resistência de droop
(Rd) desloca a bifurcação de Hopf para potências mais altas, o
que aumenta a faixa de potência para a operação da microrrede;
• porém, ao aumentar Rd a máxima potência da microrrede re-
duz, conforme (4.11). A bifurcação sela-nó de ponto de equilíbrio
(ponto de máxima potência) muda de forma contrário à bifur-
cação de Hopf e isto complica o projeto de Rd em termos da
estabilidade da microrrede.
Portanto, existe claramente um compromisso na escolha de Rd. Os
diagramas de bifurcações podem ser utilizados também para determi-
nar a região segura de operação da microrrede e implementar proteções
adequadas para o caso de operar fora desta. Por último, uma breve
comparação da bifurcação de Hopf que ocorre na microrrede CC en-
tre o droop tradicional (resistivo) e o droop não linear (potência) foi
apresentada.
Este capítulo possui como contribuição o uso de diagramas de bi-
furcações para um estudo de caso de uma microrrede CC. Embora,
existam alguns trabalhos na literatura nesta linha de pesquisa, mas
voltados para problemas um pouco diferentes, o estudo do efeito da
variação da resistência de droop (Rd) na estabilidade de uma micror-
rede CC pode ser considerado como uma contribuição importante deste
trabalho. Os principais resultados deste capítulo foram publicados em
[1, 19, 20].
Capítulo 5
Controle de Conversores
para Microrredes CA
5.1 Introdução
Fontes com droop para sistemas CA são abordadas neste capítulo, em
particular o inversor trifásico fonte de tensão. Ao longo deste capítulo
são desenvolvidos a modelagem e o sistema de controle para o conver-
sor CC-CA. Isto é, a dinâmica interna (Seção 2.4) da fonte, enquanto
que o Capítulo 6 trata o paralelismo de inversores acionando diferentes
cargas, ou seja, a dinâmica externa. O sistema de controle deve ser
projetado para tentar reduzir o acoplamento das correntes de saída do
inversor com a dinâmica da tensão de saída, na tentativa de reproduzir
uma fonte de tensão ideal.
Um índice k será adotado, ao longo deste capítulo, somente nas va-
riáveis que fazem parte da dinâmica externa do VSI (correntes de saída,
potências de saída, etc). No próximo capítulo será visto o paralelismo
dos inversores estudados neste capítulo, portanto o índice k se refere ao
k -ésimo inversor presente na rede. Devido à existência de mais de um
tipo de controle por droop em conjunto com a impedância virtual, a
análise de estabilidade será apresentada para cada tipo de impedância
virtual.
Este capítulo é estruturado da seguinte forma: a modelagem do
inversor trifásico está na Seção 5.2; o projeto do sistema de controle
pode ser visto na Seção 5.3; e finalmente a análise da estabilidade está
na Seção 5.4.
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5.2 Modelagem do conversor CC-CA
Um dos elementos fundamentais em uma microrrede CA é o inversor
trifásico, visto na Figura 5.1 usando um filtro LCL, além de um filtro
dissipativo RC para aumentar o amortecimento e por consequência a
estabilidade do sistema. A figura destaca as partes do circuito que
serão utilizadas no modelo reduzido da microrrede CA e também a
parte interna.
Figura 5.1: Circuito do conversor CC-CA trifásico utilizado como uma
fonte CA.
O filtro do VSI é formado pelas indutâncias Lf e Lk, das capa-
citâncias Cf e Cd e da resistência Rd. A indutância Lk é somada
com qualquer indutância série das linhas de distribuição que conecta
o conversor CC-CA com o barramento CA, por conta disto as perdas
parasitas das linhas são modeladas na forma da resistência Rk.
O modelo por valores médios do inversor trifásico utilizando as va-
riáveis de fase é dado por
Lf
dxabc
dt
= Vdcuabc − vabc −Vz (5.1)
Cf
dvabc
dt
= xabc − iabck −
vabc − yabc
Rd
(5.2)
Cd
dyabc
dt
=
vabc − yabc
Rd
(5.3)
Lk
diabck
dt
= vabc −Rkiabck − vabcbus −Vn (5.4)
em que xabc = [ xa xb xc ]T são as correntes no indutor de filtro
Lf ; vabc = [ va vb vc ]T são as tensões de fase no capacitor de
filtro Cf ; iabck = [ i
a
k i
b
k i
c
k ]
T são as correntes de saída do inver-
sor; yabc = [ ya yb yc ]T são as tensões de fase no capacitor do
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filtro dissipativo Cd; as tensões de fase no barramento são vabcbus =
[ vabus v
b
bus v
c
bus ]
T ; as tensões Vz e Vn são as componentes de
sequência zero presentes no sistema. Por último, as razões cíclicas
são definidas como uabc = [ ua ub uc ]T , onde uabc ∈ (−1/2, 1/2),
enquanto que as razões cíclicas associadas com as chaves S1, S3 e S5 se
relacionam com uabc através de
us1 =
1
2
+ ua
us3 =
1
2
+ ub
us5 =
1
2
+ uc
(5.5)
A microrrede CA que será estudada no Capítulo 6 possui dois inversores
idênticos operando em paralelo, então a modelagem e o controle que
serão desenvolvidos neste capítulo servem para ambas as fontes.
Utilizando o mesmo procedimento visto na Seção 3.5, onde o modelo
do conversor CA-CC foi desenvolvido em termos das variáveis linha-
linha equivalente, podemos deduzir o modelo do VSI em αβ como sendo
Lef
dxαβ
dt
= Vdcuαβ − vαβ (5.6)
Cef
dvαβ
dt
= xαβ − iαβk −
vαβ − yαβ
Red
(5.7)
Ced
dyαβ
dt
=
vαβ − yαβ
Red
(5.8)
Lek
diαβk
dt
= vαβ −Rekiαβk − vαβbus (5.9)
em que xαβ ∈ R2 com xαβ = [ xα xβ ]T e com as outras variáveis
definidas de forma similar. Os parâmetros do inversor são definidos
como Lef = 3Lf , L
e
k = 3Lk, C
e
f = Cf/3, C
e
d = Cd/3, R
e
d = 3Rd e
Rek = 3Rk. Lembre que as tensões e correntes definidas em αβ são as
de uma configuração delta equivalente1.
Os parâmetros originais (configuração em estrela) do conversor CC-
CA estão contidos na Tabela 5.1 (a amplitude Eer do sinal de referência
é para uma tensão linha-linha em αβ, Eer =
√
3Er) e para mais detalhes
consulte [101]. Note que a impedância de saída do inversor é indutiva,
1As correntes em abc em delta são definidas de acordo com xab = (xa − xb) /3
e no caso das tensões, vab = va − vb. Os parâmetros do circuito utilizando o
equivalente delta possui um índice e.
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Tabela 5.1: Parâmetros do conversor CC-CA (tensões linha-linha).
Parâmetro Valor Parâmetro Valor
Lf 460 µH Lk 230 µH
Rd 12 Ω Rk 10 mΩ
Cd 2 µF Cf 4 µF
Vdc 380 V Eer 330 V
ωr 377 rad/s ωp 62,83 rad/s
fs 19,98 kHz Pmax 5 kVA
pois ωrLk = 86,7 mΩ e Rk = 10 mΩ. Toda a análise deste capítulo
ocorre para o modelo equivalente em delta.
Ao longo desta tese, todos os sistemas de controle para conversores
trifásicos são desenvolvidos para o equivalente em delta. Apesar de que
em alguns momentos é interessante apresentar um modelo reduzido da
microrrede CA (sem incluir a dinâmica do VSI) em estrela. No caso
dos parâmetros do sistema de controle do inversor e somente para eles,
ganhos proporcionais (kp, kv1) e ressonante (kv2), estarão sempre em
delta e não terão o índice e. Em nenhum momento será mostrado o
equivalente em estrela de kp, kv1 e kv2 , com exceção do Capítulo 7, mas
nenhum equação é apresentada para este capítulo.
5.3 Controle para o conversor CC-CA
Diferentemente do controle proposto para o conversor CA-CC visto no
Capítulo 3, o controle do inversor será desenvolvido na base αβ. Para
o projeto do sistema de controle, as seguintes variáveis são medidas:
xαβ ,vαβ , i
αβ
k . O diagrama de blocos do sistema de controle é apresen-
tado na Figura 5.2, enquanto que a parte referente ao droop pode ser
vista nas Figuras 2.11, 2.12 e 2.13.
5.3.1 Malha de corrente
A malha de corrente proposta é bem simples, um controle proporcional
com uma ação que desacopla a dinâmica da corrente do resto do modelo,
logo a partir de (5.6) temos que
Lef
dxαβ
dt
= Vdcuαβ − vαβ = ναβeq (5.10)
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ou seja,
uαβ =
1
Vdc
(
vαβ + ν
αβ
eq
)
(5.11)
e escolhendo
ναβeq = −kp
(
xαβ − xαβref
)
(5.12)
com kp o ganho proporcional e x
αβ
ref o sinal de referência que vem da
malha de tensão, a razão cíclica passa a ser dada por
uαβ =
1
Vdc
[
vαβ − kp
(
xαβ − xαβref
)]
(5.13)
ou expandindo as suas componentes,
uα =
1
Vdc
[vα − kp (xα − xαref)] (5.14)
uβ =
1
Vdc
[
vβ − kp
(
xβ − xβref
)]
(5.15)
Com esta lei de controle a dinâmica da corrente no indutor de filtro Lef
passa a ser
Lef
dxαβ
dt
= −kp
(
xαβ − xαβref
)
(5.16)
Definindo o ganho kp como kp = ωiLef , temos que
dxαβ
dt
= −ωi
(
xαβ − xαβref
)
(5.17)
Assumindo que em regime permanente xαβref é um sinal senoidal, o
controle proposto não garante erro nulo e existirá um erro de fase entre
o sinal de referência e a corrente. A malha de tensão será implementada
com um controlador ressonante e este consegue rastrear referências se-
noidais. Por conta disto, enquanto a malha de tensão estiver operando
normalmente não é necessário adicionar um controlador ressonante para
a malha de corrente e mesmo com a saturação da malha de tensão, caso
ωi = 2pifi e com fi alocado na ordem 1 kHz, o erro de rastreamento é
bem pequeno.
5.3.2 Malha de tensão
Assumindo que a malha de corrente é mais rápida que a malha de
tensão, logo xαβ ≈ xαβref :
Cef
dvαβ
dt
∼= xαβref − iαβk −
vαβ − yαβ
Red
(5.18)
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Para diminuir a influência da corrente de saída iαβk na dinâmica de vαβ ,
será proposta a seguinte lei de controle,
xαβref = i
αβ
k − kv1
(
vαβ −Vαβk
)
− kv2ξαβ (5.19)
em que kv1 é o ganho proporcional, kv2 é o ganho do termo ressonante e
com o controle ressonante dado por2
dξαβ
dt
= ωkηαβ +
(
vαβ −Vαβk
)
(5.20)
dηαβ
dt
= −ωkξαβ (5.21)
onde Vαβk é o sinal de referência da malha de tensão e que depende do
tipo de droop utilizado sendo dado por (2.12)-(2.13) ou (2.38)-(2.39).
Perceba que o modelo reduzido do inversor é uma fonte de tensão dada
exatamente pelo sinal de referência Vαβk .
Com o controle proposto, a dinâmica aproximada da malha de ten-
são, já expandindo suas componentes, é dada por
Cef
dvα
dt
∼= −
(
kv1 +
1
Red
)
vα − kv2 ξα +
yα
Red
− kv1V αk (5.22)
Cef
dvβ
dt
∼= −
(
kv1 +
1
Red
)
vβ − kv2 ξβ +
yβ
Red
− kv1V βk (5.23)
A dinâmica da malha de tensão é aproximadamente linear no caso
em que o efeito do droop nos sinais de referência possa ser desprezado.
Como os sinais de referência dependem da corrente de saída devido
à forma como a impedância virtual é implementada, ainda existe um
acoplamento entre a dinâmica da tensão de saída do inversor com a
corrente de saída. Em uma situação ideal, a impedância virtual não
deve gerar um desvio de tensão muito significativo do seu valor nominal
Eer (vide Capítulo 2), logo o acoplamento entre a corrente de saída e a
tensão de saída do inversor é pequeno para dinâmicas lentas3.
2Caso seja necessário incluir harmônicos no controle ressonante é possível utilizar
a seguinte estrutura:
dξαβh
dt
= hωkη
αβ
h +
(
vαβ −Vαβk
)
dηαβh
dt
= −hωkξαβh
em que h é o harmônico desejado (h = 1, 5, 7, . . .).
3Variações rápidas na corrente de saída são repassadas à corrente no indutor
Lef , ou seja, para variações rápidas existe um acoplamento grande entre a dinâmica
externa e interna do VSI.
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É possível desenvolver um modelo aproximado da dinâmica da ma-
lha de tensão (somente a componente α é mostrado) dado por (5.8),
(5.22) e com o controle ressonante (5.20)-(5.21), onde a impedância
virtual e o droop são ignorados4, obtendo então o seguinte modelo:
Cef
dvα
dt
∼= −
(
kv1 +
1
Red
)
vα − kv2 ξα +
yα
Red
− kv1Eer cos θk (5.24)
Ced
dyα
dt
=
vα − yα
Red
(5.25)
dξα
dt
∼= ωrηα + (vα − Eer cos θk) (5.26)
dηα
dt
∼= −ωrξα (5.27)
Este modelo aproximado é linear, não depende das dinâmicas externas
do VSI e pode ser utilizado para auxiliar a escolha dos ganhos kv1 e kv2 .
Devido as suas limitações, uma análise incluindo toda a dinâmica deve
ser feita posteriormente, mas ainda assim estas equações oferecem uma
forma simples para projetar os ganhos do controlador. O processo é
iterativo, inicialmente modelos simples são utilizados e depois mode-
los mais sofisticados são usados para refinar os parâmetros escolhidos
anteriormente.
5.3.3 Discretização do controle ressonante em αβ
O controle ressonante foi apresentado no Capítulo 3 e em especial a sua
implementação e discretização na base dq. Para o controle dos conver-
sores CC-CA a base adotada é a αβ, logo a discretização do controle
é mais simples que a sua contra-parte em dq e, como a componente β
tem a mesma estrutura que α, só precisamos mostrar uma delas:
ξα [i] = ξα [i− 1] cosωkTa + ηα [i− 1] senωkTa
+
(vα − V αk )
ωk
senωkTa (5.28)
ηα [i] = ηα [i− 1] cosωkTa − ξα [i− 1] senωkTa
+
(vα − V αk )
ωk
(cosωkTa − 1) (5.29)
4Lembrando que os sinais de referência da malha de tensão são dados por (2.12)-
(2.13).
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com ωkTa = θk [i]− θk [i− 1], logo
cosωkTa = cos θk [i] cos θk [i− 1] + sen θk [i] sen θk [i− 1] (5.30)
senωkTa = sen θk [i] cos θk [i− 1]− cos θk [i] sen θk [i− 1] (5.31)
5.4 Análise de estabilidade
A dinâmica do conversor CC-CA em malha fechada, sem as aproxima-
ções utilizadas anteriormente, é dada pelas seguintes equações
dxαβ
dt
= −ωi
(
xαβ − iαβk
)
− ωikv1
(
vαβ −Vαβk
)
− ωikv2ξαβ (5.32)
dξαβ
dt
= ωkηαβ +
(
vαβ −Vαβk
)
(5.33)
dηαβ
dt
= −ωkξαβ (5.34)
Cef
dvαβ
dt
= xαβ − iαβ − vαβ − yαβ
Red
(5.35)
Ced
dyαβ
dt
=
vαβ − yαβ
Red
(5.36)
Lek
diαβk
dt
= vαβ −Rekiαβk − vαβbus (5.37)
Para ajustar os ganhos dos controladores é necessário especificar o
tipo de droop e a carga, definida pela dinâmica de vαβbus. Propondo um
modelo de carga do tipo DCPL (por exemplo um conversor CA-CC
controlado) e incluindo uma capacitância5 nos terminais de entrada da
carga devido a um filtro EMI da carga, temos a configuração vista na
Figura 5.3.
No Capítulo 6, uma das configurações de interesse de uma micror-
rede CA é composta por dois inversores em paralelo alimentando um
conjunto de DCPLs e esta é a motivação para estudar como escolher
os ganhos dos controladores para este tipo de carga.
A dinâmica da tensão no barramento é dada por
Cbus
dvαβbus
dt
= iαβk − iαβo (5.38)
5Note que os parâmetros do VSI são para um sistema em estrela, mas o capacitor
da carga Cbus está conectado em delta, por isto não será utilizado um índice e para
este parâmetro.
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enquanto que a dinâmica da carga é
diαo
dt
= −ωpll iβo − κf
iαo − Pac vαbus∥∥∥vαβbus∥∥∥2
 (5.39)
diβo
dt
= ωpll i
α
o − κf
iβo − Pac vβbus∥∥∥vαβbus∥∥∥2
 (5.40)
DCPLs para sistemas CA são conversores CA-CC controlados com
PFC, o que indica a presença de um PLL. Utilizando a técnica mais
comum, a dinâmica do PLL é dada por (2.96) e (2.97).
Como o modelo de carga é dado por equações diferenciais não linea-
res6 e o próprio droop também introduz não linearidades, a estabilidade
deve ser investigada na base dq mesmo que o controle seja implemen-
tado em αβ. Aplicando a transformada dq, a dinâmica de xdq é dada
por
dxd
dt
= ωkxq − ωixd − ωikv2 ξd − ωikv1 vd + ωiidk + ωikv1V dk (5.41)
dxq
dt
= −ωkxd − ωixq − ωikv2 ξq − ωikv1 vq + ωiiqk + ωikv1V qk (5.42)
Podemos utilizar a notação complexa para reduzir o número de equa-
ções, logo
dxdq
dt
= −jωkxdq + ωi
(
−xdq − kv2ξdq − kv1vdq + i
dq
k + k
v
1V
dq
k
)
(5.43)
A tensão de saída do inversor passa a ser
Cef
dvdq
dt
= −jωkCefvdq + xdq − idqk −
vdq − ydq
Red
(5.44)
Ced
dy
dq
dt
= −jωkCedydq +
vdq − ydq
Red
(5.45)
e o controle ressonante na base dq será
dξ
dq
dt
= −jωkξdq + ωkηdq +
(
vdq − V dqk
)
(5.46)
dη
dq
dt
= −jωkηdq − ωkξdq (5.47)
6Não confunda este tipo de carga com cargas não lineares que usualmente na
eletrônica de potência são cargas que demandam harmônicos. A definição aqui é
estritamente matemática.
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No caso da corrente de saída, temos que
Lek
didqk
dt
= − (Rek + jωkLek) idqk + vdq − vdqbuse−jφk (5.48)
ou expandindo as grandezas complexas,
Lek
didk
dt
= ωkL
e
ki
q
k + vd −Rekidk − vdbus cosφk − vqbus senφk (5.49)
Lek
diqk
dt
= −ωkLekidk + vq −Rekiqk + vdbus senφk − vqbus cosφk (5.50)
com o ângulo φk definido como φk = θk−θpll, ou seja, a diferença entre
o ângulo da transformada dq do inversor e do ângulo da transformada
dq do PLL da DCPL.
A tensão no barramento também será uma função da diferença entre
o ângulo do inversor e da carga:
Cbus
dvdqbus
dt
= −jωpllCbusvdqbus + idqk ejφk − idqo (5.51)
Finalmente, o modelo da carga em dq é dado por
didqo
dt
= −κf
idqo − Pac vdqbus∥∥∥vdqbus∥∥∥2
 (5.52)
e a dinâmica de φk é encontrada como sendo
dφk
dt
= ωk − ωpll
= ωk − ωr − kpll1 vqbus − kpll2 ξpll (5.53)
dξpll
dt
= vqbus (5.54)
Note que dφk/dt depende do tipo de droop utilizado e que a equação
do droop da amplitude da tensão funciona como uma queda de tensão
para ambos os tipos de impedância virtual.
O modelo do inversor incluindo o controle acionando uma DCPL
apresenta 18 equações diferenciais não lineares, mas o próprio droop é
uma função das potências médias ativas e reativas, logo existem no total
20 equações diferenciais não lineares. Por conta disto a estabilidade será
estudada através do software de continuação numérica MatCont [80].
Os parâmetros do droop para o conversor CC-CA estão contidos na
Tabela 5.2, enquanto que os parâmetros da carga equivalente estão na
Tabela 5.3.
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Tabela 5.2: Parâmetros do droop para conversor CC-CA7.
Parâmetro Valor Parâmetro Valor
mk 0,0001 n
e
k 0,000173205
γk 0,001 λ
e
k 0,00173205
Reν 0,3 Ω X
e
ν 0,03 Ω
Tabela 5.3: Parâmetros da carga equivalente.
Parâmetro Valor Parâmetro Valor
Cbus 4 µF κf 7500 rad/s
kpll1 0,296804 k
pll
2 5,1802
5.4.1 Droop resistivo
A dinâmica da corrente no indutor de filtro Lef com droop resistivo é
dada por
dxd
dt
= −ωi
{
xd − ωr + γk 〈qk〉
ωi
xq + k
v
1 vd + k
v
2 ξd
− (1− kv1 Reν) idk + kv1 λek 〈pk〉 − kv1 Eer
}
(5.55)
dxq
dt
= −ωi
{
xq +
ωr + γk 〈qk〉
ωi
xd + k
v
1 vq + k
v
2 ξq
− (1− kv1 Reν) iqk
}
(5.56)
e no caso do controle ressonante, temos que
dξd
dt
= (ωr + γk 〈qk〉) (ξq + ηd) + vd +Reν idk + λek 〈pk〉 − Eer (5.57)
dξq
dt
= − (ωr + γk 〈qk〉) (ξd − ηq) + vq +Reν iqk (5.58)
dηd
dt
= (ωr + γk 〈qk〉) (ξd − ηq) (5.59)
dηq
dt
= (ωr + γk 〈qk〉) (ξq + ηd) (5.60)
7Como neste capítulo o modelo do VSI está sendo utilizado o equivalente em
delta, as tensões são de linha-linha, logo os ganhos nek e λ
e
k possuem um fator de
√
3.
Caso este sistema fosse analisado assumindo uma configuração em estrela, teríamos
então nk = 0,0001 e λk = 0,001. As impedâncias virtuais são transformadas de
forma similar as resistências e indutâncias reais: Reν = 3Rν , Xeν = 3Xν .
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As tensões nos filtros Cef e C
e
d do VSI são
Cef
dvd
dt
= (ωr + γk 〈qk〉)Cef vq + xd − idk −
vd − yd
Red
(5.61)
Cef
dvq
dt
= − (ωr + γk 〈qk〉)Cef vd + xq − iqk −
vq − yq
Red
(5.62)
Ced
dyd
dt
= (ωr + γk 〈qk〉)Ced yq +
vd − yd
Red
(5.63)
Ced
dyq
dt
= − (ωr + γk 〈qk〉)Ced yd +
vq − yq
Red
(5.64)
enquanto que a corrente de saída do VSI, a tensão no barramento e a
corrente na carga são
Lek
didk
dt
= −Rek idk + (ωr + γk 〈qk〉)Lek iqk + vd
− vdbus cosφk − vqbus senφk (5.65)
Lek
diqk
dt
= −Rek iqk − (ωr + γk 〈qk〉)Lek idk + vq
+ vqbus senφk − vqbus cosφk (5.66)
Cbus
dvdbus
dt
=
(
ωr + k
pll
1 v
q
bus + k
pll
2 ξpll
)
Cbusv
q
bus
+ idk cosφk − iqk senφk − ido (5.67)
Cbus
dvqbus
dt
= −
(
ωr + k
pll
1 v
q
bus + k
pll
2 ξpll
)
Cbusv
d
bus
+ idk senφk + i
q
k cosφk − iqo (5.68)
A dinâmica da corrente na carga é dada por
dido
dt
= −κf ido + κfPac
vdbus∥∥∥vdqbus∥∥∥2 (5.69)
diqo
dt
= −κf iqo + κfPac
vqbus∥∥∥vdqbus∥∥∥2 (5.70)
e, para terminar o modelo, temos a dinâmica do PLL e das potências
ativas e reativas,
dφk
dt
= γk 〈qk〉 − kpll1 vqbus − kpll2 ξpll (5.71)
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dξpll
dt
= vqbus (5.72)
d 〈pk〉
dt
= ωp
(
vdki
d
k + v
q
ki
q
k
)− ωp 〈pk〉 (5.73)
d 〈qk〉
dt
= ωp
(
vqki
d
k − vdkiqk
)− ωp 〈qk〉 (5.74)
A Figura 5.4 mostra a estabilidade local do VSI com impedância
virtual resistiva para diversos valores do ganho proporcional kv1 e da
potência da carga Pac, com kv2 = 7,24638 e Reν = 0,3 Ω. O modelo
aproximado, (5.24)-(5.27), foi utilizado para deduzir inicialmente os
ganhos. A instabilidade que ocorre é devido a uma bifurcação de Hopf
(HB) gerada pelo tipo de carga utilizada. É interessante notar que
existe um valor máximo para o ganho que maximiza a faixa de potên-
cia em que o conversor é estável. O efeito do ganho do controlador
ressonante kv2 , com kv1 = 0,139876 e Reν = 0,3 Ω, na estabilidade do
sistema pode ser visto na Figura 5.5, enquanto que o ganho propor-
cional da malha de corrente kp pode ser visto na Figura 5.6 fixando
kv1 = 0,139876 e kv2 = 7,24638.
Figura 5.4: Diagrama de estabilidade no plano {Pac, kv1} (ganho propor-
cional da malha de tensão) para o conversor CC-CA com impedância
virtual resistiva.
Podemos verificar o efeito do parâmetro do droop λek na bifurcação
de Hopf, como mostra a Figura 5.7. O ganho γk praticamente não
afeta a bifurcação de Hopf gerada pela potência consumida pela carga,
isto significa que este parâmetro não pode ser usado para compensar
esta instabilidade (o parâmetro não consegue deslocar a bifurcação de
Hopf) e por conta disto não é apresentado nenhum diagrama contendo
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Figura 5.5: Diagrama de estabilidade no plano {Pac, kv2} (ganho da
ação ressonante da malha de tensão) para o conversor CC-CA com
impedância virtual resistiva.
Figura 5.6: Diagrama de estabilidade no plano {Pac, kp} (ganho propor-
cional da malha de corrente) para o conversor CC-CA com impedância
virtual resistiva.
este parâmetro. No caso da resistência virtual, fixando kv1 = 0,139876,
kv2 = 7,24638 e λek = 0,00173205 (λk = 0,001), temos o diagrama de
bifurcação mostrado na Figura 5.8. Para a resistência virtual, além da
bifurcação de Hopf existe a bifurcação sela-nó de equilíbrios (SN). No
ponto que ambas as curvas de bifurcações (SN e HB) nascem (ponto
TB na Figura 5.8) temos a bifurcação Takens-Bogdanov que ocorre em
torno de Reν = 10 Ω. Para valores de Reν abaixo de 10 Ω o inversor
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Figura 5.7: Diagrama de estabilidade no plano {Pac, λk} para o con-
versor CC-CA (note que o ganho do droop está referenciado para uma
conexão em estrela).
Figura 5.8: Conjunto de bifurcações de co-dimensão dois no plano
{Pac, Reν} para o conversor CC-CA.
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pode se instabilizar devido à HB e para valores maiores o fenômeno
que pode instabilizar o VSI é a SN.
5.4.2 Droop indutivo
O conversor CC-CA operando com droop indutivo possui duas varia-
ções, a primeira que utiliza a indutância virtual cruzada, enquanto que
a segunda utiliza a indutância virtual via o filtro washout. São mostra-
dos primeiro as equações que são iguais para ambas as implementações
das indutâncias virtuais. Posteriormente as equações que dependem da
impedância virtual são apresentadas para cada caso. A frequência ado-
tada para o filtro washout é de 1000 Hz (ωc = 6283 rad/s) e a relação
entre a indutância virtual com a reatância virtual é de Xν = ωrLν .
As tensões nos filtros Cef e C
e
d do inversor são
Cef
dvd
dt
= (ωr −mk 〈pk〉)Cef vq + xd − idk −
vd − yd
Red
(5.75)
Cef
dvq
dt
= − (ωr −mk 〈pk〉)Cef vd + xq − iqk −
vq − yq
Red
(5.76)
Ced
dyd
dt
= (ωr −mk 〈pk〉)Ced yq +
vd − yd
Red
(5.77)
Ced
dyq
dt
= − (ωr −mk 〈pk〉)Ced yd +
vq − yq
Red
(5.78)
enquanto que para a corrente de saída temos que
Lek
didk
dt
= −Rek idk + (ωr −mk 〈pk〉)Lek iqk + vd
− vdbus cosφk − vqbus senφk (5.79)
Lek
diqk
dt
= −Rek iqk − (ωr −mk 〈pk〉)Lek idk + vq
+ vqbus senφk − vqbus cosφk (5.80)
A tensão no barramento e a corrente na carga não são modificadas pelo
droop. O modelo do PLL da carga é dado por
dφk
dt
= −mk 〈pk〉 − kpll1 vqbus − kpll2 ξpll (5.81)
dξpll
dt
= vqbus (5.82)
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5.4.2.1 Indutância virtual cruzada
O resto do sistema depende do tipo de impedância virtual, logo para a
indutância virtual cruzada temos que
dxd
dt
= −ωi
{
xd − ωr −mk 〈pk〉
ωi
xq + k
v
1 vd + k
v
2 ξd
− idk − kv1 Xeν iqk + kv1 nek 〈qk〉 − kv1 Eer
}
(5.83)
dxq
dt
= −ωi
{
xq +
ωr −mk 〈pk〉
ωi
xd + k
v
1 vq + k
v
2 ξq
− iqk + kv1 Xeν idk
}
(5.84)
A dinâmica do controle ressonante é dada por
dξd
dt
= (ωr −mk 〈pk〉) (ξq + ηd) + vd −Xeν iqk + nek 〈qk〉 − Eer (5.85)
dξq
dt
= − (ωr −mk 〈pk〉) (ξd − ηq) + vq +Xeν idk (5.86)
dηd
dt
= (ωr −mk 〈pk〉) (ξd − ηq) (5.87)
dηq
dt
= (ωr −mk 〈pk〉) (ξq + ηd) (5.88)
O sistema completo para a indutância virtual cruzada é dado por (5.67)-
(5.70), (5.73)-(5.74) e por (5.75)-(5.88).
5.4.2.2 Indutância virtual washout
O modelo do VSI com a impedância virtual implementada via o filtro
washout é dado por
dxd
dt
= −ωi
{
xd − ωr −mk 〈pk〉
ωi
xq + k
v
1 vd + k
v
2 ξd
− idk + kv1 ωc Leν
(
idk − zdk
)
+ kv1 n
e
k 〈qk〉 − kv1 Eer
}
(5.89)
dxq
dt
= −ωi
{
xq +
ωr −mk 〈pk〉
ωi
xd + k
v
1 vq + k
v
2 ξq
− iqk + kv1 ωc Leν (iqk − zqk)
}
(5.90)
dzdk
dt
= (ωr −mk 〈pk〉) zqk + ωc
(
idk − zdk
)
(5.91)
dzqk
dt
= − (ωr −mk 〈pk〉) zdk + ωc (iqk − zqk) (5.92)
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com a dinâmica do controle ressonante passando a ser dada por
dξd
dt
= (ωr −mk 〈pk〉) (ξq + ηd) + vd + ωc Leν
(
idk − zdk
)
+ nek 〈qk〉 − Eer (5.93)
dξq
dt
= − (ωr −mk 〈pk〉) (ξd − ηq) + vq + ωc Leν (iqk − zqk) (5.94)
dηd
dt
= (ωr −mk 〈pk〉) (ξd − ηq) (5.95)
dηq
dt
= (ωr −mk 〈pk〉) (ξq + ηd) (5.96)
O sistema completo é dado por (5.67)-(5.70), (5.73)-(5.74), (5.75)-(5.82)
e (5.89)-(5.96).
A Figura 5.9 mostra a estabilidade do inversor para diferentes va-
lores de kv1 com kv2 = 7,24638 e Xeν = 0,03 Ω válido para ambas as
impedâncias virtuais, enquanto que a Figura 5.10 mostra a estabili-
dade para kv2 com kv1 = 0,139876 e Xeν = 0,03 Ω. Em ambos os casos
a impedância virtual com o filtro washout é mais estável, mas para
valores pequenos de kv1 a diferença é desprezível e devido aos efeitos
de atraso da implementação discreta assim como o atraso devido ao
PWM, o ganho proporcional não deve ser muito grande. O ganho pro-
porcional da malha de corrente pode ser visto na Figura 5.11, enquanto
que o efeito do ganho do droop nek na bifurcação de Hopf devido à carga
está mostrado na Figura 5.12.
Figura 5.9: Diagrama de estabilidade no plano {Pac, kv1} para o con-
versor CC-CA com impedância virtual indutiva.
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Figura 5.10: Diagrama de estabilidade no plano {Pac, kv2} para o con-
versor CC-CA com impedância virtual indutiva.
Figura 5.11: Diagrama de estabilidade no plano {Pac, kp} para o con-
versor CC-CA com impedância virtual indutiva.
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Figura 5.12: Diagrama de estabilidade no plano {Pac, nk} para o con-
versor CC-CA com impedância virtual indutiva (note que o ganho do
droop está referenciado para uma conexão em estrela).
A resistência virtual se comporta de forma bem similar à uma re-
sistência real, mas a indutância virtual possui um comportamento di-
nâmico diferente, já que não há medição da derivada da corrente para
a sua implementação. Assim é mais conveniente entender o seu efeito
já no contexto de paralelismo de inversores deixando a análise de Xeν
para o Capítulo 6.
5.5 Conclusão
Neste capítulo o controle do inversor foi apresentado em conjunto com
diagramas de estabilidade paramétricos para auxiliar no projeto dos
ganhos dos controladores. Assim como no Capítulo 3, o estudo da fonte
CA é feito independentemente do resto da microrrede e, por conta disto,
se considera que a carga é do tipo DCPL, o que pode ser visto como
um teste de robustez para o controle proposto.
O inversor utilizado é um sistema de fase mínima o que torna o
seu controle mais simples, quando comparado com as fontes CC, mas
ainda assim, em todos os gráficos mostrados neste capítulo, a curva de
estabilidade em função do ganho proporcional da malha de tensão do
VSI é bem interessante: existe um valor que maximiza a estabilidade
do conversor e isto significa que não é interessante aumentar de forma
arbitrária o ganho kv1 , mas buscar o seu valor ideal a partir de uma aná-
lise paramétrica. O controle do VSI não é uma contribuição nova, mas
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existem alguns detalhes sutis que podem ser desconhecidos por muitos,
como por exemplo a capacidade do controle ressonante apresentado de
ser adaptativo. Os diagramas paramétricos para auxiliar o projeto dos
ganhos do sistema de controle, também são contribuições.
Os parâmetros associados com o droop da amplitude da tensão de
saída, Eek = E
e
r−nek 〈qk〉 para o droop indutivo e Eek = Eer−λek 〈pk〉 para
o droop resistivo, funcionam como uma queda na tensão de referência
Eek. Este comportamento é parecido com a resistência virtual R
e
ν , mas
com a diferença que a resistência virtual possui um comportamento
linear8. Comparando as Figuras 5.7, 5.8 e 5.12 é possível perceber
que o parâmetro λek (droop resistivo) se comporta como uma resistên-
cia virtual para valores grandes de Reν (curva em amarelo na Figura
5.8), enquanto que nek (droop indutivo) se comporta similar a uma re-
sistência virtual para valores pequenos de Reν (curva em azul na Figura
5.8). Lembrando que a configuração mostrada (inversor acionando uma
DCPL) não possui potência reativa significativa.
Note que o droop CA geralmente é utilizado no paralelismo de in-
versores, mas como o objetivo deste capítulo era o projeto do sistema
de controle, o paralelismo não foi considerado. Existem alguns detalhes
importantes com relação a isto, por exemplo, tanto para o droop indu-
tivo (ωk = ωr−mk 〈pk〉) como para o droop resistivo (ωk = ωr+γk 〈qk〉),
os ganhosmk e γk não são capazes de alterar a estabilidade do VSI caso
a carga seja uma fonte de instabilidades (por exemplo, DCPL).
Um detalhe importante no paralelismo dos VSIs é que apesar dos
ganhos mk e γk serem ineficientes em estabilizar um sistema devido a
instabilidades geradas por uma DCPL, as equações do droop podem
gerar problemas de sincronismo entre os inversores. Para isto ocorrer
é necessário pelo menos dois inversores operando em paralelo. Nestas
condições os parâmetros mk e γk podem gerar instabilidades mesmo
para VSIs acionando cargas lineares (nesta situação o tipo de carga é
irrelevante para a instabilidade gerada), isto será visto em mais pro-
fundidade no próximo capítulo.
8Assumindo que o VSI forneça potência ativa e reativa para a carga, ou seja,
uma fonte para ambos os tipos de energia.

Capítulo 6
Análise de Microrredes
CA
6.1 Introdução
O problema do compartilhamento de cargas para inversores operando
em paralelo [15, 82] é o foco deste capítulo1. Estamos interessados em
analisar dois problemas diferentes.
O primeiro é o efeito que o controle por droop gera na dinâmica dos
conversores CC-CA. Como as equações de droop envolvem as potências
ativas e reativas, modificar a amplitude e a frequência da referência
da malha de tensão introduz não linearidades no modelo. Neste caso
como o objetivo do problema é verificar somente o efeito do droop,
os inversores em paralelo estarão acionando uma carga linear do tipo
RL2, como mostra a Figura 6.1. O segundo caso de interesse é analisar
cargas do tipo potência constante (modelos do tipo DCPL), tais como
conversores CA-CC controlados que possuem uma malha externa que
controla a tensão CC e uma malha interna que controla as correntes
CA. Este tipo de carga foi apresentado na Seção 2.4 e a Figura 6.2
mostra a configuração do segundo estudo de caso.
Comparando ambos os casos, o primeiro (sistema da Figura 6.1)
é mais simples e por conta disto a análise da operação dos inversores
1É necessário um pouco mais de atenção neste capítulo com relação à notação,
pois em alguns momentos os modelos apresentados são para um sistema trifásico
equivalente em estrela e em outros em delta.
2Para este primeiro caso, o grande problema é o sincronismo dos dois VSIs através
do droop. O tipo de carga não afeta o sincronismo.
155
156 Análise de Microrredes CA
Fonte 1
barramento CA
carga RL
CC-CA
Fonte 2 CC-CA
Figura 6.1: Compartilhamento de carga linear para dois inversores ope-
rando em paralelo com droop resistivo (estudo de caso 1).
Fonte 1
barramento CA
CC-CA
Fonte 2
carga linear carga linear carga linear carga linear
CA-CC
Figura 6.2: Compartilhamento de cargas de potência constante para
dois inversores operando em paralelo com droop indutivo (estudo de
caso 2).
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em paralelo pode ser desenvolvida utilizando os modelos reduzidos dos
VSI (fontes de tensão controladas) como indicado na Seção 2.5, com
somente uma breve menção aos modelos completos dos VSIs.
Para o segundo caso (Figura 6.2) a situação é mais complexa, pois
além de obter os modelos reduzidos para as fontes é necessário utilizar
modelos reduzidos para as cargas (DCPL Seção 2.4). Por conta desta
complexidade extra, algumas análises serão desenvolvidas para o mo-
delo reduzido de toda a rede; modelo completo das fontes (Capítulo 5)
com o modelo completo das cargas (Seção 6.3.1); modelo completo das
fontes com o modelo reduzido das cargas. Com os modelos desenvolvi-
dos, diagramas de bifurcações são gerados para explicar os fenômenos
dinâmicos que ocorrem. Devido ao grande número de equações, todas
as análises de bifurcações são realizadas por métodos de continuação
numérica através dos aplicativos MatCont [80] e XPP-AUTO [78, 79].
Para validar o procedimento serão comparados os modelos apresentados
com simulações realizadas via o aplicativo PSIM utilizando os modelos
comutados da microrrede.
O modelo do inversor, o mesmo do Capítulo 5, utilizado em ambos
os estudos de casos, pode ser visto na Figura 6.3. Note que o barra-
mento CC de ambos os VSIs são isolados. Este capítulo é estruturado
da seguinte forma:
• A Seção 6.2 aborda a modelagem do primeiro estudo de caso (pa-
ralelismo de inversores acionando carga linear). Para este pro-
blema o droop resistivo com impedância virtual resistiva é ado-
tado. Análise de bifurcações são apresentadas na Seção 6.2.1,
enquanto que resultados de simulação estão na Seção 6.2.2. A
análise deste problema segue o modelo reduzido da microrrede
assumindo uma rede trifásica em estrela.
• O segundo (Seção 6.3) estudo de caso (inversores acionando DCPL)
será baseado no droop indutivo com as impedâncias virtuais in-
dutivas cruzada e washout. O modelo e controle dos conversores
CA-CC (modelados como DCPL) estão na Seção 6.3.1 e o pro-
cesso de simplificação para obter o modelo DCPL está na Seção
6.3.2. As Seções 6.3.3 e 6.3.4 mostram os modelos reduzidos da
microrrede CA para ambos os tipos de impedância virtual indu-
tiva (cruzada e washout). Análise de bifurcações via métodos de
continuação numérica estão na Seção 6.3.6, enquanto que os re-
sultados de simulação podem ser vistos na Seção 6.3.7. Para este
problema, o modelo reduzido da microrrede foi obtido para uma
rede trifásica em delta.
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Figura 6.3: Topologia dos conversores CC-CA utilizados para ambos
os estudos de caso.
6.2 Inversores com droop resistivo acionando
carga linear
O circuito elétrico equivalente do problema visto na Figura 6.1 está
contido na Figura 6.4. No Capítulo 5, foram apresentados o modelo e
o sistema de controle dos inversores utilizando uma configuração delta
equivalente. Para a análise do paralelismo dos inversores, como os
conversores são modelados como fontes de tensão, não há problema em
utilizar um modelo equivalente em estrela, mas é importante ajustar
algumas constantes.
As dinâmicas das correntes de saída dos VSIs de acordo com a
Figura 6.4 são, em coordenadas αβ, dadas por
L1
diαβ1
dt
= − (Rν +R1 +Rµ) iαβ1 −Rµ
(
iαβ2 − iαβσ
)
+ E1e
jθ1 (6.1)
L2
diαβ2
dt
= − (Rν +R2 +Rµ) iαβ2 −Rµ
(
iαβ1 − iαβσ
)
+ E2e
jθ2 (6.2)
em que Rν é a resistência virtual, enquanto que a dinâmica da corrente
na carga é
Lσ
diαβσ
dt
= − (Rσ +Rµ) iαβσ +Rµ
(
iαβ1 + i
αβ
2
)
(6.3)
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Figura 6.4: Circuito equivalente do compartilhamento de cargas linea-
res para dois VSIs operando em paralelo e em estrela (modelo reduzido
do sistema visto na Figura 6.1).
Na base dq, as correntes (adotando idqσ = e−jθ1 i
αβ
σ ) passam a ser
L1
didq1
dt
= − (jω1L1 +Rν +R1 +Rµ) idq1 + E1
−Rµ
(
idq2 e
−jδ − idqσ
)
(6.4)
L2
didq2
dt
= − (jω2L2 +Rν +R2 +Rµ) idq2 + E2
−Rµ
(
idq1 e
jδ − idqσ ejδ
)
(6.5)
Lσ
didqσ
dt
= − (Rσ +Rµ + jω1Lσ) idqσ +Rµ
(
idq1 + i
dq
2 e
−jδ
)
(6.6)
Expandindo as componentes, temos que para o primeiro inversor
L1
did1
dt
= − (Rν +R1 +Rµ) id1 + ω1L1iq1 + E1
−Rµ
(
id2 cos δ + i
q
2 sen δ
)
+Rµi
d
σ (6.7)
L1
diq1
dt
= − (Rν +R1 +Rµ) iq1 − ω1L1id1
−Rµ
(−id2 sen δ + iq2 cos δ)+Rµiqσ (6.8)
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enquanto que a corrente de saída da segunda fonte é
L2
did2
dt
= − (Rν +R2 +Rµ) id2 + ω2L2iq2 + E2
−Rµ
[(
id1 − idσ
)
cos δ + (−iq1 + iqσ) sen δ
]
(6.9)
L2
diq2
dt
= − (Rν +R2 +Rµ) iq2 − ω2L2id2
−Rµ
[(
id1 − idσ
)
sen δ + (iq1 − iqσ) cos δ
]
(6.10)
A dinâmica da corrente da carga e do ângulo δ = θ1 − θ2 são
Lσ
didσ
dt
= − (Rσ +Rµ) idσ + ω1Lσiqσ
+Rµ
(
id1 + i
d
2 cos δ + i
q
2 sen δ
)
(6.11)
Lσ
diqσ
dt
= − (Rσ +Rµ) iqσ − ω1Lσidσ
+Rµ
(
iq1 − id2 sen δ + iq2 cos δ
)
(6.12)
dδ
dt
= ω1 − ω2 (6.13)
Com base na Seção 2.3, as equações do droop resistivo (2.48)-(2.49)
são
Ek =

Esup, se Ek ≥ Esup
Er − λk 〈pk〉 , se Einf < Ek < Esup
Einf , se Ek ≤ Einf
(6.14)
ωk =

ωsup, se ωk ≥ ωsup
ωr + γk 〈qk〉 , se ωinf < ωk < ωsup
ωinf , se ωk ≤ ωinf
(6.15)
Note em (6.14) e (6.15) a presença de saturações na saída das equações
do droop definidas aos efeitos de limitar a faixa de operação da ampli-
tude da tensão e frequência. Os valores máximos e mínimos da ampli-
tude da tensão Ek são Esup e Einf , respectivamente. Para a frequência
angular ωk, os limites são ωsup e ωinf .
As potências ativas (2.50) e reativas (2.51) filtradas são dadas por
d 〈p1〉
dt
= −ωp
{
〈p1〉 − [Er − λ1 〈p1〉] id1 +Rν
∥∥∥idq1 ∥∥∥2} (6.16)
d 〈p2〉
dt
= −ωp
{
〈p2〉 − [Er − λ2 〈p2〉] id2 +Rν
∥∥∥idq2 ∥∥∥2} (6.17)
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d 〈q1〉
dt
= −ωp
{
〈q1〉+ [Er − λ1 〈p1〉] iq1
}
(6.18)
d 〈q2〉
dt
= −ωp
{
〈q2〉+ [Er − λ2 〈p2〉] iq2
}
(6.19)
Substituindo as equações do droop (assumindo que os VSIs operam
fora da saturação do droop) na dinâmica das correntes id1 e i
q
1, temos
que
L1
did1
dt
= [ωr + γ1 〈q1〉]L1iq1 − (Rν+R1+Rµ) id1 + Er − λ1 〈p1〉
−Rµ
(
id2 cos δ + i
q
2 sen δ − idσ
)
(6.20)
L1
diq1
dt
= − [ωr + γ1 〈q1〉]L1id1 − (Rν+R1+Rµ) iq1
−Rµ
(−id2 sen δ + iq2 cos δ − iqσ) (6.21)
e no caso de id2 e i
q
2,
L2
did2
dt
= [ωr + γ2 〈q2〉]L2iq2 − (Rν+R2+Rµ) id2 + Er − λ2 〈p2〉
−Rµ
[(
id1 − idσ
)
cos δ + (−iq1 + iqσ) sen δ
]
(6.22)
L2
diq2
dt
= − [ωr + γ2 〈q2〉]L2id2 − (Rν+R2+Rµ) iq2
−Rµ
[(
id1 − idσ
)
sen δ + (iq1 − iqσ) cos δ
]
(6.23)
Por último, a dinâmica da carga e do ângulo é
Lσ
didσ
dt
= [ωr + γ1 〈q1〉]Lσiqσ − (Rσ +Rµ) idσ
+Rµ
(
id1 + i
d
2 cos δ + i
q
2 sen δ
)
(6.24)
Lσ
diqσ
dt
= − [ωr + γ1 〈q1〉]Lσidσ − (Rσ +Rµ) iqσ
+Rµ
(
iq1 − id2 sen δ + iq2 cos δ
)
(6.25)
dδ
dt
= γ1 〈q1〉 − γ2 〈q2〉 (6.26)
As equações que representam ao modelo reduzido da microrrede
CA são dadas pela dinâmica das potências (6.16)-(6.19), a dinâmica
das correntes de saída dos inversores, (6.20)-(6.25) e pela dinâmica do
ângulo δ (6.26), válido quando não há saturação na saída do droop.
Caso ocorra alguma saturação é necessário fazer algumas simplifica-
ções nas equações apresentadas, mas note que na ausência do droop, o
modelo reduzido passa a ser linear.
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O modelo reduzido dos conversores CC-CA em paralelo é dado por
11 equações diferenciais e comparando com os modelos internos do VSI
mostrados no Capítulo 5 podemos notar uma redução bastante grande
na dimensão do sistema. Como a dinâmica interna é desprezada no
modelo reduzido, há uma diferença na estabilidade deste modelo com
o modelo comutado completo.
Antes de verificar a estabilidade do modelo reduzido é conveniente
fazer uma análise do efeito que o droop tem no ponto de equilíbrio de
(6.16)-(6.26). Como um exemplo, vamos verificar o efeito de se impor
um droop resistivo em uma rede indutiva, em que γ2 = 2γ1, γ1 = 0,001
e λ1 = λ2 = 0,0001. A impedância de saída é definida por Lk = 460 µH
e Rk = 1 µΩ, ou seja, uma rede mais indutiva. Os valores de equilíbrio
das potências ativas e reativas em regime permanente em função da
resistência virtual são mostrados nas Figuras 6.5 e 6.6, respectivamente.
Figura 6.5: Valores de equilíbrio para as potências ativas em função
da resistência virtual. Potência ativa de saída do primeiro inversor em
amarelo e do segundo inversor em azul.
As curvas da potência ativa e reativa (Figuras 6.5 e 6.6) mostram
que caso o tipo de droop não case com a impedância de saída, pode
ocorrer troca de energia ativa entre os inversores, ao invés de ambas as
fontes fornecerem energia para a carga. Nas Figuras 6.5 e 6.6, as cur-
vas pontilhadas indicam que o equilíbrio é instável (verificado através
dos autovalores do modelo linearizado), enquanto que as linhas cheias
indicam que o equilíbrio é estável. À medida que a resistência virtual
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Figura 6.6: Valores de equilíbrio para as potências reativas em função
da resistência virtual. Potência reativa de saída do primeiro inversor
em amarelo e do segundo inversor em azul.
aumenta o compartilhamento da potência ativa melhora, o que mostra
a necessidade de se utilizar o tipo de droop adequado com a impedân-
cia de saída, ou pelo menos que a impedância virtual consiga impor a
característica desejada na saída dos inversores. No caso da potência re-
ativa, não há uma mudança significativa com a variação da resistência
virtual e como (6.26) deve ser zero implica em γ1/γ2 = 〈q2〉 / 〈q1〉 de
forma independente de Rν .
Além de verificar como a resistência virtual atua no equilíbrio do
sistema é importante verificar como os próprios ganhos do droop (γk
e λk) afetam as potências. Adotando um valor de Rν = 0,02 Ω e
γ1 = 0,001, o efeito de λk nas potências ativas e reativas é apresentado
nas Figuras 6.7 e 6.8, respectivamente. Note que aumentando o valor
de λk no droop resistivo melhora o compartilhamento da potência ativa,
válido para λ1 = λ2. Como aumentar λk implica em diminuir a ampli-
tude da tensão CA (Ek = Er−λk 〈pk〉), ocorre uma queda na potência
consumida pela carga. Para ver o efeito do ganho γk, com Rν = 0,02
Ω e λ1 = 0,005, nas potências ativas e reativas, veja as Figuras 6.9 e
6.10. No caso de γk, aumentar demasiado o seu valor pode deteriorar
o compartilhamento da potência ativa dos conversores CC-CA.
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Figura 6.7: Valores de equilíbrio para as potências ativas em função
de λ1. Potência ativa de saída do primeiro inversor em amarelo e do
segundo inversor em azul.
Figura 6.8: Valores de equilíbrio para as potências reativas em função
de λ1. Potência reativa de saída do primeiro inversor em amarelo e do
segundo inversor em azul.
Inversores com droop resistivo acionando carga linear 165
Figura 6.9: Valores de equilíbrio para as potências ativas em função
de γ1. Potência ativa de saída do primeiro inversor em amarelo e do
segundo inversor em azul.
Figura 6.10: Valores de equilíbrio para as potências reativas em função
de γ1. Potência reativa de saída do primeiro inversor em amarelo e do
segundo inversor em azul.
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Tabela 6.1: Parâmetros da microrrede CA (Figura 6.4) com droop re-
sistivo (tensões linha-neutro).
Parâmetro Valor Parâmetro Valor
λk 0,0001 Rµ 15 Ω
Lσ 33 mH Rσ 15 Ω
ωr 377 rad/s Er 190 V
ωsup 410 rad/s Esup 220 V
ωinf 345 rad/s Einf 143 V
6.2.1 Análise de bifurcações
Com base no modelo reduzido (6.16)-(6.26), nos parâmetros do VSI
(Tabela 5.1) e nos parâmetros da microrrede (Tabela 6.13) podemos
analisar o comportamento dinâmico dos dois inversores alimentando
uma carga RL.
Nesta seção o interesse é em verificar como os parâmetros do con-
trole por droop, em conjunto com a resistência virtual, influenciam a
estabilidade da microrrede CA, em especial o ganho associado com a
frequência γk4. Adotando a relação γ2 = 2γ1, o que implica 〈q1〉 =
2 〈q2〉 em regime permanente, podemos variar somente o parâmetro γ1
em conjunto com a resistência virtual Rν para estudar a dinâmica do
sistema, como pode ser visto na Figura 6.11. Este diagrama mostra a
faixa do parâmetro do droop (γ1) em que a operação da microrrede é
estável, onde a curva mostrada é o limiar da estabilidade. Cruzando
a curva em azul (Figura 6.11) o sistema está sujeito a uma bifurcação
de Hopf (HB) do tipo supercrítica. A HB indica o surgimento de um
ciclo limite estável ao aumentar o valor do parâmetro γ1. O modelo
da microrrede está na base dq, mas em αβ ou abc temos então osci-
lações geradas pela HB moduladas pela ondulação normal de 60 Hz e
isto se traduz em um aumento no conteúdo harmônico da microrrede,
deteriorando a sua qualidade.
As curvas I e II da Figura 6.11 permitem uma análise da bifurcação
variando somente um parâmetro. A Figura 6.12 representa a curva I
3Na Tabela 6.1 as tensões Er, Esup e Einf são de linha-neutro, enquanto que na
Tabela 5.1 as tensões são de linha-linha, note que a diferença é exatamente de
√
3.
4No Capítulo 5 somente um inversor foi analisado, mas aqui existem dois inver-
sores em paralelo e o parâmetro γk está diretamente ligado à frequência das fontes
e também, por consequência do paralelismo, com a necessidade de sincronizar os
VSIs.
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Figura 6.11: Conjunto de bifurcações de co-dimensão dois mostrando
a bifurcação de Hopf em relação à γ1 e Rν como os parâmetros da
bifurcação.
(Rν fixo com γ1 variando), enquanto que a Figura 6.13 é a curva II (γ1
fixo com Rν variando). Os diagramas das Figuras 6.12 e 6.13 mostram
a estabilidade paramétrica da potência5 média do primeiro inversor,
em função dos parâmetros de interesse (ganho de droop e resistência
virtual).
Para a Figura 6.12 vemos que para valores de γ1 menores que 0,004
o equilíbrio do sistema é estável, mas a partir deste valor ocorre uma
HB supercrítica, o equilíbrio fica instável e a potência média (e todas
as outras variáveis do modelo) começa a oscilar. A amplitude da osci-
lação, curva em azul no diagrama da Figura 6.12, pode ser comparada
com a amplitude da ondulação da potência média dada pela simulação
realizada utilizando o software PSIM (marcador denotado por ∆ na
Figura 6.12). É possível notar uma diferença entre o modelo reduzido e
o sistema comutado completo, pois enquanto que o modelo reduzido in-
dica um valor máximo de oscilação de 6 kW, o sistema completo indica
um valor de 4 kW (válido para γ1 > 0,006).
Quando as variáveis da microrrede começam a oscilar existe uma
interação maior entre a dinâmica externa e interna dos inversores, logo
o modelo reduzido perde um pouco a sua exatidão. Há também a
5As outras variáveis possuem curvas similares, logo não é necessário reproduzi-
lás.
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Figura 6.12: Diagrama de bifurcação no plano {γ1, 〈p1〉}, válido para
Rν = 0,1 Ω. Esta bifurcação corresponde à linha I da Figura 6.11.
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Órbitapperiódicapestávelp(simulação)
Figura 6.13: Diagrama de bifurcação no plano {Rν , 〈p1〉}, válido para
γ1 = 0,01. Esta bifurcação corresponde à linha II da Figura 6.11.
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perda de amortecimento que o sistema de controle dos VSIs injetam
na microrrede (ganho proporcional, por exemplo), o que pode indicar
a diferença na amplitude do ciclo limite estável. Além disso, quando o
ponto de equilíbrio fica instável e ocorre a HB, o sistema de controle do
VSI sofre uma degradação significativa e os sinais de erros da malha de
tensão passam a ter oscilações grandes, o que justifica a perda de pre-
cisão do modelo reduzido para qual os sinais de erros são sempre nulos.
O valor dos parâmetros em que o modelo reduzido e o sistema completo
ficam instáveis são relativamente próximos, mas note que variando os
ganhos do controle ressonante (kv1 e kv2), apresentados no Capítulo 5,
pode-se deslocar o ponto que ocorre a HB.
No caso da Figura 6.13, vemos que para valores pequenos de resis-
tência virtual podem tornar o sistema instável com o aparecimento de
uma bifurcação de Hopf, também do tipo supercrítica. A amplitude da
oscilação, marcador denotado por ∆ na Figura 6.13, é o resultado da
simulação da microrrede utilizando o aplicativo PSIM (modelos comu-
tados).
A razão entre os ganhos γ2/γ1 está mantida na taxa 2:1, mas é
possível verificar como a HB se comporta quando esta razão varia,
conforme mostra a Figura 6.14. Além deste diagrama, é interessante
verificar como o ganho do droop λk interfere na HB gerada pela variação
de γ1, que pode ser vista na Figura 6.15.
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Figura 6.14: Conjunto de bifurcações de co-dimensão dois mostrando
a bifurcação de Hopf em relação à γ1 e γ2/γ1 como os parâmetros da
bifurcação.
Os diagramas paramétricos apresentados até então mostram que o
modelo reduzido é mais conservador que o modelo completo, o que é
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Figura 6.15: Conjunto de bifurcações de co-dimensão dois mostrando
a bifurcação de Hopf em relação à γ1 e λk como os parâmetros da
bifurcação.
Tabela 6.2: Parâmetros do controle do VSI em delta para o sistema da
Figura 6.4.
Parâmetro Valor Parâmetro Valor
kp 6,43428 k
v
1 0,202043
kv2 434,783
uma vantagem, pois é um sistema menor. As instabilidades apresen-
tadas são simples o suficiente para que somente o modelo linearizado
precise ser usado, mas ainda assim os diagramas de bifurcação são úteis
para analisar a estabilidade paramétrica do sistema e isto é uma grande
vantagem para entender os limites de operação da microrrede.
Por último, os parâmetros do controle do VSI utilizado para a si-
mulação do sistema comutado estão na Tabela 6.2. Comparando com
as Figuras 5.4-5.6, o valor do ganho do termo ressonante é maior que o
que foi apresentado, mas deve-se lembrar que as Figuras 5.4-5.6 foram
geradas assumindo que a carga era do tipo DCPL e aqui temos uma
carga RL, que é mais estável, logo os limites de estabilidade para os
ganhos do controle do conversor CC-CA são maiores que o apresentado
no Capítulo 5, algo já esperado.
É importante fazer um comparativo sobre os efeitos que os ganhos
(kp, kv1 e kv2) dos inversores tem no ponto que ocorre a instabilidade ge-
rada por γ1 para verificar em que situações os parâmetros da dinâmica
interna dos VSIs pode ser desprezada. Seguindo os valores da Tabela
6.2 (Rν = 0,1 Ω, ou Reν = 0,3 Ω), as Figuras 6.16, 6.17 e 6.18 mostram
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o efeito dos ganhos proporcionais e ressonante das malhas de corrente
e tensão do inversor. Uma comparação do modelo completo com o mo-
delo reduzido para o efeito que a resistência virtual (equivalente em
estrela) tem na bifurcação de Hopf, gerada por γ1, está mostrada na
Figura 6.19.
Figura 6.16: Conjunto de bifurcações de co-dimensão dois mostrando a
bifurcação de Hopf em relação à γ1 e kp (ganho proporcional da malha
de corrente dos VSIs) como os parâmetros da bifurcação.
Figura 6.17: Conjunto de bifurcações de co-dimensão dois mostrando a
bifurcação de Hopf em relação à γ1 e kv1 (ganho proporcional da malha
de tensão dos VSIs) como os parâmetros da bifurcação.
Em todos os casos mostrados, valores grandes para os ganhos pro-
porcionais implicam em um modelo reduzido muito similar ao modelo
completo, onde a HB ocorre em γ1 ≈ 0,004.
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Figura 6.18: Conjunto de bifurcações de co-dimensão dois mostrando
a bifurcação de Hopf em relação à γ1 e kv2 (ganho ressonante da malha
de tensão dos VSIs) como os parâmetros da bifurcação.
Figura 6.19: Conjunto de bifurcações de co-dimensão dois mostrando
a bifurcação de Hopf em relação à γ1 e Rν como os parâmetros da
bifurcação para o modelo completo e o modelo reduzido.
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6.2.2 Resultados de simulações
Nesta seção são mostradas as formas de onda no domínio do tempo
das principais grandezas da microrrede CA quando ocorre a bifurcação
de Hopf, indicada nos diagramas de bifurcação apresentados na seção
anterior. Primeiramente, assumindo que o sistema está operando nor-
malmente com um valor de Rν = 0,1 Ω e γ1 = 0,001 podemos aplicar
um degrau de γ1 = 0,01 (lembrando que γ2 = 2γ1) em t = 1,5 s e assim
entrar na região de operação instável, como mostra a Figura 6.20 para
as frequências de cada inversor. Veja que o droop implementado pos-
sui funções de saturação na sua saída e por isso quando a microrrede
fica instável, as frequências ficam variando entre os valores máximo e
mínimo permitidos.
As formas de onda das correntes de cada inversor e da corrente
total na carga (somente a fase a) podem ser vistas na Figura 6.21. As
oscilações geradas pela instabilidade do droop são componentes de baixa
frequência, mas o fato do droop possuir saturações contribui para isto.
Note que a corrente na carga não sofreu muita influência das oscilações
criadas pela instabilidade, o que mostra que quase todas as ondulações
ficam confinadas aos conversores (troca de energia entre os inversores).
O motivo do sistema ter ficado instável se dá pela falha de sincronismo
dos dois inversores e como as frequências (f1 e f2) oscilam em oposição
de fase, a forma de onda resultante na carga quase não sofre influência
deste problema.
O espectro harmônico da corrente ia1 durante a operação normal
pode ser visto na Figura 6.22, enquanto que o espectro quando o sistema
está oscilando é apresentado na Figura 6.23. O espectro da corrente
em condições normais mostra a componente fundamental em 60 Hz,
mas quando ocorre a bifurcação de Hopf são criadas uma componente
em torno de 30 Hz e uma em torno de 90 Hz com amplitudes maiores
que a componente ideal de 60 Hz, o que mostra a distorção na corrente
devido ao controle por droop.
As oscilações do sistema também podem ser vistas nas potências
médias ativas e reativas como mostram as Figuras 6.24 e 6.25, respec-
tivamente. As formas de onda das potências mostram que as fon-
tes ficam trocando energia em baixa frequência devido à bifurcação de
Hopf. Podemos ver o efeito das oscilações nas tensões de saída do pri-
meiro inversor (a forma de onda para o segundo inversor é similar) em
condições ideais (Figura 6.26) e em condições instáveis (Figura 6.27).
Por último, podemos montar um diagrama de plano de fase das cor-
rentes de saída do primeiro inversor na base αβ em condições normais
e durante a bifurcação de Hopf, como mostram as Figuras 6.28 e 6.29.
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Figura 6.20: Oscilações nas frequências devido à bifurcação de Hopf
causada pela mudança do ganho do droop γ1.
Figura 6.21: Oscilações nas correntes (fase a somente) devido à bifur-
cação de Hopf causada pela mudança do ganho do droop γ1.
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Figura 6.22: Espectro na frequência da corrente da fase a de saída do
primeiro inversor, ia1 , durante operação normal.
Figura 6.23: Espectro na frequência da corrente da fase a de saída do
primeiro inversor, ia1 , quando ocorre a bifurcação de Hopf.
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Figura 6.24: Oscilações nas potências ativas devido à bifurcação de
Hopf.
Figura 6.25: Oscilações nas potências reativas devido à bifurcação de
Hopf.
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Figura 6.26: Tensões linha-neutro na saída do primeiro inversor na base
abc durante operação normal.
Tempo (s)
T
en
sõ
es
 (
V
)
Figura 6.27: Oscilações nas tensões linha-neutro de saída do primeiro
inversor na base abc devido à bifurcação de Hopf.
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Uma alternativa aos diagramas em R2 é montar um diagrama em R3
incluindo a tensão de saída vα1 , vide a Figura 6.30 para a simulação do
modelo completo comutado e a Figura 6.31 para a simulação do modelo
reduzido da microrrede.
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Figura 6.28: Plano
{
iα1 , i
β
1
}
da corrente de saída do primeiro inversor
durante operação normal.
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Figura 6.29: Plano
{
iα1 , i
β
1
}
da corrente de saída do primeiro inversor
quando ocorre a bifurcação de Hopf.
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Figura 6.30: Variáveis elétricas
{
iα1 , i
β
1 , v
α
1
}
de saída do primeiro inver-
sor quando ocorre a bifurcação de Hopf mostrando um atrator formado
por dois toróides entrelaçados em R3.
Figura 6.31: Variáveis elétricas
{
iα1 , i
β
1 , v
α
1
}
de saída do primeiro in-
versor utilizando o modelo reduzido (veja Figura 6.30 para o modelo
completo comutado) quando ocorre a bifurcação de Hopf mostrando
um atrator formado por dois toróides entrelaçados em R3.
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As frequências geradas pela bifurcação de Hopf não são comensu-
ráveis, isto é, a razão entre os termos γk 〈qk〉 e ωr da equação do droop
resistivo (ωk = ωr + γk 〈qk〉) não é um número racional [45, 100], o que
indica que o sistema deixa de ser periódico e passa a ser quase-periódico.
Dito isto, a amplitude é limitada como visto na Figura 6.29.
As trajetórias em abc ou αβ podem ser mapeadas para pontos de
equilíbrio via a transformada dq. Em coordenadas dq a criação do ci-
clo limite ocorre com a instabilidade do ponto de equilíbrio (bifurcação
Hopf), enquanto que em abc ou αβ, o sistema não tem ponto de equi-
líbrio, logo a bifurcação que ocorre é a bifurcação de Neimark-Sacker
(NS), uma bifurcação de órbitas periódicas. Esta bifurcação é análogo
à bifurcação de Hopf, mas válido para equações discretas e/ou órbitas
periódicas. Isto significa que em abc ou αβ teoricamente o correto é
que ocorre uma bifurcação Neimark-Sacker.
Existe uma ligação entre órbitas periódicas e sistemas discretos, isto
significa que através do mapa de Poincaré [7, 12] é possível obter um
conjunto de equações discretas que representa a evolução de um sistema
contínuo periódico6. Este resultado é bastante conhecido da teoria de
sistemas dinâmicos [7, 10, 12].
Todos os problemas apresentados nesta seção são devido exclusi-
vamente ao droop, logo para evitar estas situações é necessário que
os ganhos do droop sejam projetados de forma adequada e os diagra-
mas de bifurcações mostrados auxiliam o projeto do droop. Perceba
também que todas as oscilações provocadas são de baixa frequência e
apesar de não afetar de forma significativa a carga, a troca de energia
entre os VSIs torna inviável a operação da microrrede quando ocorre a
bifurcação de Hopf.
6.3 Inversores com droop indutivo acionando
DCPL
Nesta seção será analisado o problema do compartilhamento de cargas
de potência constante para inversores (DCPLs), ou seja, conversores
CA-CC controlados (malha de corrente CA e malha de tensão CC).
A configuração da microrrede que será analisada é o segundo caso de
estudo, visto na Figura 6.2. A configuração das cargas é apresentada
na Figura 6.32, enquanto que os inversores são os mesmos da Figura
6.3. Note que o projeto dos controladores para os conversores CC-CA
6Geralmente é necessário utilizar a solução das equações diferenciais para deduzir
o mapa de Poincaré.
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Figura 6.32: Quatro conversores CA-CC controlados operando em pa-
ralelo modelados como uma carga de potência constante equivalente.
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(Capítulo 5) foi proposto para o tipo de carga que será explorada agora.
Diferentemente do caso com carga RL, a DCPL é dada por um
conjunto de conversores controlados e como será importante comparar o
modelo reduzido de toda a microrrede com resultados de simulação que
envolvem os modelos completos comutados, então todas as malhas de
controle dos conversores CA-CC deve ser apresentadas. Devido a isto,
antes de entrar na modelagem reduzida do problema vamos analisar os
quatro conversores CA-CC. O capacitor Cac nos terminais da entrada
dos conversores CA-CC é devido a um filtro EMI e possui um valor
pequeno.
6.3.1 Dinâmica interna dos conversores CA-CC
(DCPL)
A modelagem dos conversores CA-CC segue o procedimento mostrado
na Seção 3.5 e no caso das malhas de controle, algumas mudanças devem
ser feitas, pois o conversor CA-CC da Seção 3.5 implementava o droop
CC e por conta disto a corrente de saída (corrente CC) do conversor
era medida. Agora, os conversores CA-CC são meras cargas e não é o
procedimento comum e nem necessário medir a corrente de saída nesta
situação, então a malha de controle da tensão CC será diferente. O
diagrama de blocos do controle do conversor CA-CC é apresentado na
Figura 6.33.
Existem alguns detalhes que devem ser mencionados primeiramente:
(i) a tensão no barramento CA é comum a todos os conversores CA-CC
e (ii) cada um deles vai utilizar a tensão do barramento para o seu PLL e
também para as malhas de controle. Como cada conversor implementa
a sua transformada dq (o controle local de cada conversor CA-CC é feito
em dq), existe então uma diferença de fase no equivalente dq das tensões
do barramento para cada retificador (os ângulos da transformada dq
de cada retificador não estão sincronizados). Devido à simetria do
problema esta defasagem deverá se anular em regime permanente, mas
ainda assim a modelagem irá levar em conta a possível diferença entre
os ângulos das transformadas dq.
Adotando como a referência principal o ângulo do primeiro retifica-
dor, temos que
vdbus, = v
d
bus cos δ1 − vqbus sen δ1 (6.27)
vqbus, = v
q
bus cos δ1 + v
d
bus sen δ1 (6.28)
com  o índice que identifica cada retificador,  ∈ {1, 2, 3, 4}, vdbus e
vqbus as tensões do barramento comum de eixo direto e quadratura de
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acordo com o sistema de referência dq do primeiro conversor CA-CC e
finalmente, os ângulos δ1 são definidos como
dδ1
dt
= ωpll1 − ωpll (6.29)
Note que só existem três ângulos de defasagens, já que para a referência
adotada de  = 1 temos que δ11 = 0.
Na prática, estes ângulos de defasagem não vão contribuir de forma
significativa para a dinâmica desta microrrede CA, mas para tornar a
modelagem deste problema mais completa é que estes ângulos foram
incluídos.
Cada conversor CA-CC possui o seu PLL, dado por
ωpll = ωr + k
pll
1 v
q
bus, + k
pll
2 ξ
pll
 (6.30)
dξpll
dt
= vqbus, (6.31)
com os ganhos do PI contidos na Tabela 5.3. O modelo do retificador
utilizando variáveis em delta equivalente em dq é
Leac
did
dt
= ωpll L
e
ac i
q
 − vdc ud + vdbus, (6.32)
Leac
diq
dt
= −ωpll Leac id − vdc uq + vqbus, (6.33)
Cdc
dvdc
dt
= ud i
d
 + u
q
 i
q
 −
vdc
Ro
(6.34)
idêntico ao modelo apresentado em (3.90)-(3.91). A indutância equiva-
lente é definida como Leac = 3Lac.
Uma transformação de variáveis permite controlar a energia wdc do
capacitor Cdc ao invés da tensão vdc :
Leac
did
dt
= ωpll L
e
ac i
q
 − hd + vdbus, (6.35)
Leac
diq
dt
= −ωpll Leac id − hq + vqbus, (6.36)
dwdc
dt
= hd i
d
 + h
q
 i
q
 − µwdc (6.37)
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aplicando as seguintes transformações
vdc u
d
 = h
d

vdc u
q
 = h
q

1
2Cdcv
dc
 v
dc
 = w
dc

(6.38)
e com µ = 2/ (RoCdc).
Estas transformações não foram realizadas para o conversor CA-CC
na Seção 3.6, mas naquele caso o retificador iria operar com o droop
CC e por conta disto era necessário medir a corrente de saída. Utilizar
o modelo de energia no capacitor de filtro de saída, ao invés da tensão
é mais adequado quando a carga é desconhecida e do tipo CPL. No
caso aqui a carga é do tipo resistiva, logo o modelo de energia não
possui muita vantagem quando comparado com o modelo de tensão,
mas ainda assim é interessante utilizar esta transformação de variável,
pois o controle que será apresentado pode ser facilmente modificado
para uma CPL e para este tipo de carga, o modelo de energia facilita
o projeto de controle. Para uma ideia similar, mas aplicado a um
retificador monofásico, veja [90].
6.3.1.1 Malha de corrente
A malha de corrente segue o mesmo princípio apresentado na Seção
3.5, ou seja, controle por realimentação linearizante:
hd = v
d
bus, + ω
pll
 L
e
aci
q
 + k
i
1
(
id − Iref
)
+ki2 ξ
d
 (6.39)
hq = v
q
bus, − ωpll Leacid + ki1 iq + ki2 ξq (6.40)
em que os estados associados com a ação integral da malha de corrente
são
dξd
dt
= id − Iref (6.41)
dξq
dt
= iq (6.42)
e com Iref o sinal de referência proveniente da malha externa (controle
de energia).
Com o controle proposto, a dinâmica do conversor CA-CC passa a
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ser
Leac
did
dt
= −ki1 id − ki2 ξd + ki1Iref (6.43)
Leac
diq
dt
= −ki1 iq − ki2 ξq (6.44)
dwdc
dt
= vdbus, i
d
 + v
q
bus, i
q
 − µwdc
+ id
[
ki1
(
id − Iref
)
+ ki2 ξ
d

]
+ iq
(
ki1 i
q
 + k
i
2 ξ
q

)
(6.45)
e o ponto de equilíbrio deste sistema é
i
d
 = I
ref

i
q
 = 0
ξ
d
 = 0
ξ
q
 = 0
(6.46)
6.3.1.2 Malha da energia de saída
Considerando que a malha de corrente está operando em regime per-
manente é possível obter um modelo aproximado para dinâmicas lentas
da energia de saída:
dwdc
dt
≈ vdbus, Iref − µwdc (6.47)
Esta equação também pode ser vista como o princípio da conservação
da energia, já que a potência de entrada deve ser igual a potência de
saída7.
O controle da energia pode ser desenvolvido como se segue:
dwdc
dt
≈ vdbus, Iref − µwdc = νeq (6.48)
7Caso a carga fosse do tipo potência constante, (6.47) teria o seguinte formato:
dwdc
dt
≈ vdbus, Iref − Pdc
com uma dinâmica mais simples do que o equivalente de tensão:
Cdc
dvdc
dt
≈
vdbus, I
ref

vdc
− Pdc
vdc
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logo,
Iref =
µwdc + νeq
vdbus,
(6.49)
e escolhendo
νeq = −kw1 dc − kw2 ξdc (6.50)
dξdc
dt
= dc (6.51)
em que dc = wdc −Wref ,Wref é o sinal de referência da energia de saída
(Wref = (1/2)CdcV 2ref), ξ
dc
 é o estado associado com a ação integral,
kw1 e kw2 os ganhos do controle PI da malha de energia, a dinâmica da
energia passa a ser
dwdc
dt
≈ −kw1 dc − kw2 ξdc (6.52)
O problema desta lei de controle é a necessidade de se conhecer a carga.
Para corrigir isto a carga pode ser estimada o que modifica a lei de
controle para
Iref =

µˆ w
dc
 − kw1 dc − kw2 ξdc
vdbus,
, se id < Imax
Imax, se id > Imax
(6.53)
em que µˆ é a estimação da carga µ, além da presença de uma saturação
(Imax) na malha externa do sistema de controle. Esta lei de controle é
basicamente um controle por realimentação linearizante com um termo
de estimação, pois µ é desconhecido. Em malha fechada, a dinâmica
da energia passa a ser dada por
dwdc
dt
≈ µ˜wdc − kw1
(
wdc −Wref
)− kw2 ξdc (6.54)
dξdc
dt
= wdc −Wref (6.55)
onde µ˜ = µˆ − µ é o erro de estimação.
A estimação será baseada na técnica Imersão & Invariância [102,
103]. Note que a carga é desconhecida, mas será assumida como cons-
tante (ou pelo menos com variações temporais mais lentas que a dinâ-
mica do controle). A estimação é definida como sendo µˆ = ρ + σ,
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onde ρ é a parte dinâmica da estimação e σ a parte estática, sendo
uma função desconhecida da energia de saída, σ = σ
(
wdc
)
.
A dinâmica do erro de estimação é dada por
dµ˜
dt
=
dρ
dt
+
∂σ
∂wdc
dwdc
dt
=
dρ
dt
+
∂σ
∂wdc
(
µ˜ w
dc
 − kw1
(
wdc −Wref
)− kw2 ξdc ) (6.56)
Escolhendo
dρ
dt
= − ∂σ
∂wdc
(−kw1 (wdc −Wref)− kw2 ξdc )− f (6.57)
simplificamos a dinâmica do erro de estimação:
dµ˜
dt
= µ˜ w
dc

∂σ
∂wdc
+ f (6.58)
A função f é definida via uma função de Lyapunov [11, 88, 104] para
garantir que a dinâmica aproximada da energia de saída é estável na
presença do esquema de estimação.
Utilizando a seguinte função de Lyapunov,
H = 1
2
(
wdc −Wref
)2
+
1
2
κ1 µ˜
2
 +
1
2
kw2
(
ξdc
)2
(6.59)
em que κ1 é uma constante com o propósito de ajustar a dimensão
física de H, temos que a derivada de H é dada por
dH
dt
=
(
wdc −Wref
) [
µ˜ w
dc
 − kw1
(
wdc −Wref
)− kw2 ξdc ]
+ κ1 µ˜
(
µ˜ w
dc

∂σ
∂wdc
+ f
)
+ kw2 ξ
dc

(
wdc −Wref
)
(6.60)
Simplificando, temos que
dH
dt
= −kw1
(
wdc −Wref
)2
+ κ1 w
dc

∂σ
∂wdc
µ˜2
+ µ˜
[
wdc
(
wdc −Wref
)
+ κ1 f
]
(6.61)
Escolhendo
∂σ
∂wdc
= −κ2 (6.62)
κ1f = −wdc
(
wdc −Wref
)
(6.63)
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em que κ2 é o ganho de estimação, dH/dt passa a ser
dH
dt
= −kw1
(
wdc −Wref
)2 − κ1 κ2 wdc µ˜2 (6.64)
que é estável de acordo com o princípio de invariância de LaSalle [88,
104]. Veja que σ é dado por
σ = −κ2 wdc (6.65)
O modelo aproximado da dinâmica da energia de saída em malha
fechada é dado por
dwdc
dt
≈ µ˜ wdc − kw1
(
wdc −Wref
)− kw2 ξdc (6.66)
dξdc
dt
= wdc −Wref (6.67)
dµ˜
dt
= −κ2 µ˜ wdc −
wdc
κ1
(
wdc −Wref
)
(6.68)
O esquema de estimação garante que a matriz jacobiana de (6.66)-
(6.68), dada por
A =

−kw1 −kw2 Wref
1 0 0
−Wref
κ1
0 −κ2Wref
 (6.69)
não é uma função da carga µ. O esquema de estimação tornou o parâ-
metro que caracteriza a carga em uma variável.
6.3.1.3 Conversor CA-CC em malha fechada
Como o modelo utilizado para a dinâmica do controle da energia de
saída é simplificado, a estabilidade mostrada pela função de Lyapunov
é somente local, sendo necessário garantir que a malha de corrente seja
mais rápida que a malha de energia. Os parâmetros utilizados para o
conjunto dos retificadores está na Tabela 6.3.
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Tabela 6.3: Parâmetros do conversor CA-CC (DCPL).
Parâmetro Valor Parâmetro Valor
Lac 2,5 mH Cdc 500 µF
Vref 500 V Imax 7,5 A
kpll1 0,296804 k
pll
2 5,1802
ki1 66,63 Ω k
i
2 296 088 Ω rad/s
kw1 1589 rad/s kw2 988 402 rad
2/s2
κ1 0,011 W
2s4 κ2 8,0307 W
−1s−2
fs 19,98 kHz Pmax 2,5 kVA
O modelo completo de cada retificador é dado por
Leac
did
dt
= −ki1 id − ki2 ξd
+ ki1
(
ρ − κ2 wdc
)
wdc − kw1
(
wdc −Wref
)−kw2 ξdc
vdbus,
(6.70)
Leac
diq
dt
= −ki1 iq − ki2 ξq (6.71)
dwdc
dt
= vdbus, i
d
 + v
q
bus, i
q
 − µwdc
+ id
(
ki1 i
d
 + k
i
2 ξ
d

)
+ iq
(
ki1 i
q
 + k
i
2 ξ
q

)
− ki1 id
(
ρ − κ2 wdc
)
wdc − kw1
(
wdc −Wref
)−kw2 ξdc
vdbus,
(6.72)
dρ
dt
= −κ2
[
kw1
(
wdc −Wref
)
+ kw2 ξ
dc

]− wdc
κ1
(
wdc −Wref
)
(6.73)
dξdc
dt
= wdc −Wref (6.74)
dξd
dt
= id −
(
ρ − κ2 wdc
)
wdc − kw1
(
wdc −Wref
)−kw2 ξdc
vdbus,
(6.75)
dξq
dt
= iq (6.76)
e a corrente total que este conjunto de conversores processa é dada por
ido = i
d
1 +
4∑
=2
id cos δ1 + i
q
 sen δ1 (6.77)
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iqo = i
q
1 +
4∑
=2
−id sen δ1 + iq cos δ1 (6.78)
em que
dδ1
dt
= kpll1
(
vqbus,1 − vqbus,
)
+ kpll2
(
ξpll1 − ξpll
)
(6.79)
dξpll
dt
= vqbus, (6.80)
6.3.2 Simplificação do modelo dos conversores CA-
CC para o modelo DCPL
Todo o conjunto de equações dos quatros retificadores será substituído
pelo modelo DCPL apresentado na Seção 2.4 e que foi utilizado no
estudo do sistema de controle para os inversores, visto no Capítulo
5. Note que o modelo reduzido da carga é dado por (5.69)-(5.70) e
que o parâmetro do modelo DCPL que representa toda a dinâmica dos
retificadores está contido em κf .
Não confunda o parâmetro κf do modelo reduzido (5.69)-(5.70)
que representa o conjunto dos quatros conversores CA-CC com os
parâmetros κ1 e κ2 que aparecem no sistema de controle dos retificadores
(associados com o esquema de estimação), onde estes últimos não fazem
parte do modelo reduzido já que são parâmetros da dinâmica interna
de cada retificador. Infelizmente a notação não ajuda neste momento,
mas rapidamente faltam letras para tantas variáveis.
O valor de κf , necessário para o modelo reduzido do DCPL, dado
na Tabela 5.3 (κf = 7500 rad/s) é parcialmente8 baseado no resultado
de simulação do sistema comutado utilizando os parâmetros da Tabela
6.3. O valor de κf depende também do modelo da fonte e adotando
κf = 7150 rad/s é coerente com o modelo completo do VSI. No entanto
se for proposto um modelo simplificado para os inversores, o valor de
κf pode ser diferente.
O processo para obter κf é iterativo:
• É necessária uma análise simplificada dos VSIs a priori para de-
duzir de forma aproximada os ganhos do sistema de controle dos
inversores;
8O resultado mais coerente com a simulação seria κf = 7150 rad/s, mas foi
adotado um valor um pouco mais alto no projeto do sistema de controle para o VSI
no Capítulo 5 por uma questão de robustez, já que valores maiores de κf significa
cargas mais rápidas e como consequência cargas mais instáveis.
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• depois deve ser feita uma simulação dos inversores acionando os
quatro conversores CA-CC, incluindo o sistema de controle de
todos os conversores (no caso os dois inversores e os quatro reti-
ficadores);
• então a potência em que ocorre a bifurcação de Hopf pode ser
encontrada baseada na simulação;
• finalmente κf pode ser deduzido, retirando os quatro retificadores
e utilizando o modelo da DCPL.
A última etapa possui uma certa ambiguidade, na hora de se utili-
zar os modelos reduzidos para as cargas podemos também substituir
os inversores pelos seus modelos reduzidos, que são fontes de tensão
controladas. Dessa forma, o valor de κf , que a princípio deveria ser
somente uma função da carga sofre influência de como as fontes são
modeladas. O intuito de fazer isto é que a estabilidade da microrrede
baseada em modelos reduzidos (tanto para as cargas como para as fon-
tes) tenha a mesma estabilidade do sistema comutado completo. Caso
a análise seja feita sem utilizar os modelos reduzidos para os inversores,
então o parâmetro κf estará vinculado somente com as cargas, que era
o objetivo original, um parâmetro necessário para que o modelo DCPL
consiga descrever (6.70)-(6.76) de forma aproximada.
Recapitulando, a ideia central é que o parâmetro κf pode ser deduzido
para duas situações distintas e para cada uma delas ele terá um valor
diferente:
• modelos reduzidos para toda a microrrede (fontes e cargas sim-
plificadas);
• modelos reduzidos parciais aplicados somente para as cargas.
No começo da Seção 6.3.6, o segundo caso é o que será explorado, mas
quando os modelos reduzidos de toda a microrrede forem analisados,
a primeira opção será escolhida (um pouco de atenção nesta seção é
importante). Note que o tipo de impedância virtual indutiva (cruzada
ou via o filtro washout) irá influenciar como escolher κf , pois os modelos
reduzido dos VSIs são diferentes para cada tipo de impedância virtual
indutiva.
Em um primeiro momento todo este trabalho pode parecer desne-
cessário, mas o modelo reduzido permite obter diagramas de bifurcação
que mostrem a estabilidade para uma ampla faixa de potências, então
mesmo que uma noção dos ganhos do controle dos inversores já sejam
conhecidos a priori, a análise de bifurcação pode indicar quão próximo
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da instabilidade o sistema está, ou mesmo refinar os ganhos projetados
anteriormente.
Todos os parâmetros necessários para os modelos reduzidos e com-
pletos dos VSIs estão contidos nas Tabelas 5.1, 5.2 e 5.3. Outros parâ-
metros são mencionados ao longo do texto, quando for necessário.
6.3.3 Modelo reduzido da microrrede com indutân-
cia virtual cruzada
Assumindo que os quatro conversores CA-CC são descritos pelo equi-
valente DCPL, podemos então propor o modelo reduzido deste sistema
elétrico como visto na Figura 6.34.
Figura 6.34: Circuito equivalente do compartilhamento de cargas de
potência constante para dois VSIs operando em paralelo em delta, mo-
delo reduzido do sistema da Figura 6.2.
O modelo em αβ do circuito da Figura 6.34 é
Lek
diαβk
dt
= −Rek iαβk − vαβbus +
[
Eek e
jθk − jXeν iαβk
]
(6.81)
Cbus
dvαβbus
dt
= iαβ1 + i
αβ
2 − iαβo (6.82)
194 Análise de Microrredes CA
diαβo
dt
= jωpll i
αβ
o − κf iαβo + κfPac
vαβbus∥∥∥vαβbus∥∥∥2 (6.83)
para a implementação da indutância virtual cruzada e com a capaci-
tância equivalente Cbus = 4× Cac.
Aplicando a transformada dq no modelo do sistema, temos que
Lek
didqk
dt
= − (Rek + jωkLek + jXeν) idqk + Eek
− vdqbuse−j(θk−θpll) (6.84)
Cbus
dvdqbus
dt
= −jωpll vdqbus + idq1 e−j(θpll−θ1) + idq2 e−j(θpll−θ2)
− idqo (6.85)
didqo
dt
= −κf idqo + κfPac
vdqbus∥∥∥vdqbus∥∥∥2 (6.86)
Definindo o ângulo φk = θk − θpll, com
dφk
dt
= ωk − ωpll (6.87)
e expandindo as componentes complexas, temos que
Lek
didk
dt
= (ωkL
e
k +X
e
ν) i
q
k −Rek idk + Eek
− vdbus cosφk − vqbus senφk (6.88)
Lek
diqk
dt
= − (ωkLek +Xeν) idk −Rek iqk
+ vdbus senφk − vqbus cosφk (6.89)
No caso das tensões no barramento, temos que
Cbus
dvdbus
dt
= ωpllCbusv
q
bus + i
d
1 cosφ1 − iq1 senφ1
+ id2 cosφ2 − iq2 senφ2 − ido (6.90)
Cbus
dvqbus
dt
= −ωpllCbusvdbus + id1 senφ1 + iq1 cosφ1
+ id2 senφ2 + i
q
2 cosφ2 − iqo (6.91)
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Substituindo as equações do droop indutivo9
Eek =

Eesup, se Eek ≥ Eesup
Eer − nek 〈qk〉 , se Eeinf < Eek < Eesup
Eeinf , se E
e
k ≤ Eeinf
(6.92)
ωk =

ωsup, se ωk ≥ ωsup
ωr −mk 〈pk〉 , se ωinf < ωk < ωsup
ωinf , se ωk ≤ ωinf
(6.93)
e do PLL da carga,
ωpll = ωr + k
pll
1 v
q
bus + k
pll
2 ξpll (6.94)
dξpll
dt
= vqbus (6.95)
obtemos o modelo final da microrrede CA. A dinâmica das correntes
dos inversores é
Le1
did1
dt
= (ωrL
e
1 −m1Le1 〈p1〉+Xeν) iq1 −R1 id1 + Eer − ne1 〈q1〉
− vdbus cosφ1 − vqbus senφ1 (6.96)
Le1
diq1
dt
= − (ωrLe1 −m1Le1 〈p1〉+Xeν) id1 −R1 iq1
+ vdbus senφ1 − vqbus cosφ1 (6.97)
Le2
did2
dt
= (ωrL
e
2 −m2Le2 〈p2〉+Xeν) iq2 −R2 id2 + Eer − ne2 〈q2〉
− vdbus cosφ2 − vqbus senφ2 (6.98)
Le2
diq2
dt
= − (ωrLe2 −m2Le2 〈p2〉+Xeν) id2 −R2 iq2
+ vdbus senφ2 − vqbus cosφ2 (6.99)
e para a tensão no barramento, temos que
Cbus
dvdbus
dt
=
(
ωr + k
pll
1 v
q
bus + k
pll
2 ξpll
)
Cbusv
q
bus
+ id1 cosφ1 − iq1 senφ1 + id2 cosφ2 − iq2 senφ2 − ido (6.100)
Cbus
dvqbus
dt
= −
(
ωr + k
pll
1 v
q
bus + k
pll
2 ξpll
)
Cbusv
d
bus
+ id1 senφ1 + i
q
1 cosφ1 + i
d
2 senφ2 + i
q
2 cosφ2 − iqo (6.101)
9Os limites de saturação são os mesmos da Tabela 6.1, mas com as tensões
multiplicadas por
√
3 para obter o equivalente linha-linha.
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No Capítulo 2 foram apresentados algumas aproximações para o
modelo DCPL, já assumindo que o PLL da carga vai anular a compo-
nente em quadratura da tensão no barramento, o que permite utilizar
(2.98)-(2.100). Em termos de estabilidade a diferença é muito sutil10,
logo o modelo reduzido da carga adotado é dado por
dido
dt
= −κf ido + κf
Pac
vdbus
(6.102)
diqo
dt
= −κf iqo (6.103)
No caso das potências ativas e reativas, temos que
d 〈p1〉
dt
= ωp
(
Eer i
d
1 − ne1 〈q1〉 id1
)− ωp 〈p1〉 (6.104)
d 〈q1〉
dt
= ωp
(
−Eer iq1 + ne1 〈q1〉 iq1 −Xeν
∥∥∥idq1 ∥∥∥2)− ωp 〈q1〉 (6.105)
d 〈p2〉
dt
= ωp
(
Eer i
d
2 − ne2 〈q2〉 id2
)− ωp 〈p2〉 (6.106)
d 〈q2〉
dt
= ωp
(
−Eer iq2 + ne2 〈q2〉 iq2 −Xeν
∥∥∥idq2 ∥∥∥2)− ωp 〈q2〉 (6.107)
e a dinâmica dos ângulos de defasagem e o PLL são dados por
dφ1
dt
= −m1 〈p1〉 − kpll1 vqbus − kpll2 ξpll (6.108)
dφ2
dt
= −m2 〈p2〉 − kpll1 vqbus − kpll2 ξpll (6.109)
dξpll
dt
= vqbus (6.110)
O modelo final possui 15 equações diferenciais não lineares, (6.96)-
(6.110). Caso o droop sature é necessário simplificar as equações, o
mesmo vale para as equações da carga, que podem mudar de modo
de operação, conforme apresentado no Capítulo 2. O efeito do PLL
na dinâmica do modelo reduzido pode ser desprezado, apesar disto as
equações do PLL serão mantidas.
10A diferença na potência que ocorre a bifurcação de Hopf para o sistema dado
por (2.92) quando comparado com (2.98) é em torno de 1,5%, ou seja, praticamente
o mesmo resultado.
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6.3.4 Modelo reduzido da microrrede com indutân-
cia virtual washout
A versão com o filtro washout na implementação da indutância virtual
modifica somente a dinâmica das correntes e das potência de saída dos
inversores, logo as correntes passam a ser
Le1
did1
dt
= (ωrL
e
1 −m1Le1 〈p1〉) iq1 − (R1 + ωcLeν) id1 + ωc Leν zd1
+ Eer − ne1 〈q1〉 − vdbus cosφ1 − vqbus senφ1 (6.111)
Le1
diq1
dt
= − (ωrLe1 −m1Le1 〈p1〉) id1 − (R1 + ωcLeν) iq1 + ωc Leν zq1
+ vdbus senφ1 − vqbus cosφ1 (6.112)
Le2
did2
dt
= (ωrL
e
2 −m2Le2 〈p2〉) iq2 − (R2 + ωcLeν) id2 + ωc Leν zd2
+ Eer − ne2 〈q2〉 − vdbus cosφ2 − vqbus senφ2 (6.113)
Le2
diq2
dt
= − (ωrLe2 −m2Le2 〈p2〉) id2 − (R2 + ωcLeν) iq2 + ωc Leν zq2
+ vdbus senφ2 − vqbus cosφ2 (6.114)
enquanto que as potências são dadas por
d 〈p1〉
dt
= ωp
[(
Eer − ne1 〈q1〉
)
id1 − ωcLeν
∥∥∥idq1 ∥∥∥2
+ ωcL
e
ν
(
id1 z
d
1 + i
q
1 z
q
1
)]− ωp 〈p1〉 (6.115)
d 〈q1〉
dt
= ωp
[
−(Eer − ne1 〈q1〉)iq1 − ωcLeν (iq1 zd1 − id1 zq1)]
− ωp 〈q1〉 (6.116)
d 〈p2〉
dt
= ωp
[(
Eer − ne2 〈q2〉
)
id2 − ωcLeν
∥∥∥idq2 ∥∥∥2
+ ωcL
e
ν
(
id2 z
d
2 + i
q
2 z
q
2
)]− ωp 〈p2〉 (6.117)
d 〈q2〉
dt
= ωp
[
−(Eer − ne2 〈q2〉)iq2 − ωcLeν (iq2 zd2 − id2 zq2)]
− ωp 〈q2〉 (6.118)
e a dinâmica do filtro washout é
dzd1
dt
= (ωr −m1 〈p1〉) zq1 + ωc
(
id1 − zd1
)
(6.119)
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dzq1
dt
= − (ωr −m1 〈p1〉) zd1 + ωc (iq1 − zq1) (6.120)
dzd2
dt
= (ωr −m2 〈p2〉) zq2 + ωc
(
id2 − zd2
)
(6.121)
dzq2
dt
= − (ωr −m2 〈p2〉) zd2 + ωc (iq2 − zq2) (6.122)
O filtro washout adiciona quatro equações a mais, logo o modelo
reduzido é dado por (6.100)-(6.103), (6.108)-(6.110) e (6.111)-(6.122),
o que totaliza 19 equações diferenciais para o modelo reduzido do pa-
ralelismo de inversores acionando DCPL.
6.3.5 Modelo completo da microrrede com indutân-
cia virtual cruzada
O modelo completo que será apresentado possui uma pequena dife-
rença com relação ao sistema de controle dos quatro conversores CA-CC
(DCPL). Os VSIs possuem filtros capacitivos pequenos (Cf e Cd) e a
presença dos retificadores provocam um certo distúrbio nas tensões do
barramento. Isto prejudica o funcionamento dos PLLs de cada retifica-
dor e passa a ocorrer um efeito em cascata de deterioração da tensão do
barramento com a geração de harmônicos. Para evitar isto foi adicio-
nado um filtro passa-baixa (frequência de corte de 30 Hz) nas medições
de vdqbus para o PLL e também para o sistema de controle dos quatro
retificadores. Incluindo este filtro implica em aumentar oito equações
diferenciais (filtro para a componente de eixo direto e quadratura dos
quatro retificadores).
Conversores CC-CA
O controle para os VSIs segue o que foi apresentado no Capítulo 5:
Lef
dxdk
dt
= (ωr −mk 〈pk〉)Lef xqk − kpxdk
+ kp
[
idk − kv1
(
vdk + n
e
k 〈qk〉 − Eer −Xeν iqk
)− kv2 ξdk] (6.123)
Lef
dxqk
dt
= − (ωr −mk 〈pk〉)Lef xdk − kpxqk
+ kp
[
iqk − kv1
(
vqk +X
e
ν i
d
k
)− kv2 ξqk] (6.124)
dξdk
dt
= (ωr −mk 〈pk〉) ξqk +
(
vdk + n
e
k 〈qk〉 − Eer −Xeν iqk
)
+ (ωr −mk 〈pk〉) ηdk (6.125)
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dξqk
dt
= − (ωr −mk 〈pk〉) ξdk +
(
vqk +X
e
ν i
d
k
)
+ (ωr −mk 〈pk〉) ηqk (6.126)
dηdk
dt
= (ωr −mk 〈pk〉) ηqk − (ωr −mk 〈pk〉) ξdk (6.127)
dηqk
dt
= − (ωr −mk 〈pk〉) ηdk − (ωr −mk 〈pk〉) ξqk (6.128)
d 〈pk〉
dt
= −ωf
[〈pk〉 − vdk idk − vqk iqk] (6.129)
d 〈qk〉
dt
= −ωf
[〈qk〉 − vqk idk + vdk iqk] (6.130)
Cef
dvdk
dt
= (ωr −mk 〈pk〉)Cef vqk + xdk − idk −
vdk − ydk
Red
(6.131)
Cef
dvqk
dt
= − (ωr −mk 〈pk〉)Cef vdk + xqk − iqk −
vqk − yqk
Red
(6.132)
Ced
dydk
dt
= (ωr −mk 〈pk〉)Ced yqk +
vdk − ydk
Red
(6.133)
Ced
dyqk
dt
= − (ωr −mk 〈pk〉)Ced ydk +
vqk − yqk
Red
(6.134)
Lek
didk
dt
= (ωr −mk 〈pk〉)Lek iqk −Rek idk + vdk − vdbus (6.135)
Lek
diqk
dt
= − (ωr −mk 〈pk〉)Lek idk −Rek iqk + vqk − vqbus (6.136)
dφk
dt
= −mk 〈pk〉 − kpll1
〈
vqbus,1
〉
− kpll2 ξpll1 (6.137)
Cada inversor possui 15 equações diferenciais não lineares, 30 no total,
pois k = {1, 2}.
Conversores CA-CC
O modelo de cada retificador é modificado pela presença do filtro em
vdqbus:
Leac
did
dt
= −ki1 id − ki2 ξd + vdbus −
〈
vdbus,
〉
+ ki1
(
ρ − κ2 wdc
)
wdc − kw1
(
wdc −Wref
)−kw2 ξdc〈
vdbus,
〉 (6.138)
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Leac
diq
dt
= −ki1 iq − ki2 ξq + vqbus −
〈
vqbus,
〉
(6.139)
dwdc
dt
=
〈
vdbus,
〉
id +
〈
vqbus,
〉
iq − µwdc + ki1 id id
− ki1 id
(
ρ − κ2 wdc
)
wdc − kw1
(
wdc −Wref
)−kw2 ξdc〈
vdbus,
〉
+ ki2 i
d
 ξ
d
 + i
q

(
ki1 i
q
 + k
i
2 ξ
q

)
(6.140)
dρ
dt
= −κ2
[(
kw1 +
wdc
κ1 κ2
)(
wdc −Wref
)
+ kw2 ξ
dc

]
(6.141)
dξdc
dt
= wdc −Wref (6.142)
dξd
dt
= id −
(
ρ − κ2wdc
)
wdc − kw1
(
wdc −Wref
)−kw2 ξdc〈
vdbus,
〉 (6.143)
dξq
dt
= iq (6.144)
em que
d
〈
vdbus,
〉
dt
= −ωbus
[〈
vdbus,
〉− (vdbus cos δ1 − vqbus sen δ1)] (6.145)
d
〈
vqbus,
〉
dt
= −ωbus
[〈
vqbus,
〉
− (vqbus cos δ1 + vdbus sen δ1)] (6.146)
é o filtro passa-baixa aplicado na tensão do barramento utilizado pelos
PLLs dos retificadores (ωbus = 2pi × 30 rad/s). Veja que o conjunto
da dinâmica dos conversores CA-CC com o filtro passa-baixa totalizam
36 equações diferenciais, já que  = {1, 2, 3, 4}. As diferenças entre os
ângulos utilizados nos PLLs dos retificadores são
dδ1
dt
= kpll1
[〈
vqbus,1
〉
−
〈
vqbus,
〉]
+ kpll2
(
ξpll1 − ξpll
)
(6.147)
dξpll
dt
=
〈
vqbus,
〉
(6.148)
Lembrando que δ1 existe somente para  = {2, 3, 4}, logo este conjunto
contribui com 7 equações diferenciais.
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Barramento comum
Finalmente, a tensão no barramento é dada por
Cbus
dvdbus
dt
=
(
ωr + k
pll
1
〈
vqbus,1
〉
+ kpll2 ξ
pll
1
)
Cbusv
q
bus
+ id1 cosφ1 − iq1 senφ1 + id2 cosφ2 − iq2 senφ2
−
(
4∑
=1
id cos δ1 + i
q
 sen δ1
)
(6.149)
Cbus
dvqbus
dt
= −
(
ωr + k
pll
1
〈
vqbus,1
〉
+ kpll2 ξ
pll
1
)
Cbusv
d
bus
+ id1 senφ1 + i
q
1 cosφ1 + i
d
2 senφ2 + i
q
2 cosφ2
−
(
4∑
=1
−id sen δ1 + iq cos δ1
)
(6.150)
Lembrando que as correntes com índice  fazem parte da carga e não
devem ser confundidas com id1, i
q
1, i
d
2 e i
q
2 (correntes de saída dos VSIs).
O modelo completo da microrrede CA é dado por 75 equações di-
ferenciais não lineares e caso
〈
vdqbus,
〉
seja desprezado, teríamos 67
equações diferenciais. Nenhuma análise de bifurcação será feita para
este modelo completo.
6.3.6 Análise de bifurcações
Na seção anterior o modelo reduzido dos inversores alimentando uma
DCPL foi desenvolvido e também foi apresentada a dinâmica interna
da carga. Com os modelos prontos podemos analisar a estabilidade
e comparar os modelos reduzidos com os modelos completos. Veja
que existem algumas variações possíveis de modelagem para o caso de
estudo da Figura 6.2:
• modelo reduzido para as fontes e cargas - 15 ou 19 equações di-
ferenciais não lineares;
• modelo reduzido para as cargas e modelo completo para as fontes
- 35 ou 39 equações diferenciais não lineares;
• modelo completo para as fontes e cargas - 67 ou 71 equações
diferenciais não lineares (incluindo o filtro passa baixa da tensão
do barramento aumenta em 8 equações diferenciais).
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Todo os modelos apresentados possuem algum tipo de descontinuidade
(saturação) e todas as equações mostradas são válidas somente na re-
gião de interesse (quando não ocorre a saturação). O modelo completo
para as fontes e cargas será estudado somente via a simulação.
No Capítulo 5 o inversor foi estudado assumindo a presença de um
DCPL, mas sem considerar o paralelismo dos VSI. Será mostrado que
este procedimento é na verdade um cenário conservador, o paralelismo
tende a aumentar a faixa de potência que o sistema é estável. Note
que no estudo da estabilidade do VSI do Capítulo 5 foram adotados
um modelo de carga que gera instabilidades para potências menores
que o utilizado aqui, (2.92) ao invés de (2.98), além de um valor de κf
um pouco maior. Adaptando a configuração vista na Figura 5.3 para
a Figura 6.35 podemos verificar o efeito do paralelismo em termos de
estabilidade.
6.3.6.1 Modelo reduzido para cargas e modelo completo para
fontes
A potência em que ocorre a bifurcação de Hopf é diferente se temos
um VSI ou n VSIs operando em paralelo e, portanto, para se fazer
comparações podemos gerar um gráfico paramétrico variando os ganhos
do sistema de controle do conversor CC-CA com a potência na carga
por inversor, ou seja, para a configuração de um inversor o eixo x no
gráfico é a potência da carga e para dois inversores temos a potência
na carga dividida por dois.
As Figuras 6.36-6.38 mostram os ganhos da malha de tensão, cor-
rente e impedância virtual (kp, kv1 , kv2 e Xeν), dados no Capítulo 5, com-
parando o paralelismo dos inversores. Para cada diagrama, três ganhos
são mantidos fixos com somente um deles variando em conjunto com
a potência da carga. Os valores fixos estão na Tabela 6.4. Veja que
os parâmetros são um pouco diferentes com relação ao estudo de caso
anterior (Tabela 6.2), principalmente com relação ao ganho ressonante.
Note que, em todos os casos, cada conversor CC-CA consegue proces-
sar mais potência quando operando em paralelo, ou seja, o paralelismo
aumentou a região de estabilidade do sistema. Então o estudo somente
de um inversor do Capítulo 5 fornece um resultado conservador, mas
com um modelo com menos variáveis. No caso da impedância virtual
Xeν a Figura 6.39 mostra que para alguns valores o paralelismo pode
reduzir a potência que cada VSI pode processar.
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Figura 6.36: Diagrama de estabilidade no plano {Pac, kv1} para o conver-
sor CC-CA com a potência da carga dividida pelo número de inversores,
válido para κf = 7150 rad/s.
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Figura 6.37: Diagrama de estabilidade no plano {Pac, kv2} para o conver-
sor CC-CA com a potência da carga dividida pelo número de inversores,
válido para κf = 7150 rad/s.
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Figura 6.38: Diagrama de estabilidade no plano {Pac, kp} para o conver-
sor CC-CA com a potência da carga dividida pelo número de inversores,
válido para κf = 7150 rad/s.
Figura 6.39: Diagrama de estabilidade no plano {Pac, Xeν} para o con-
versor CC-CA com a potência da carga dividida pelo número de inver-
sores, válido para κf = 7150 rad/s.
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Tabela 6.4: Parâmetros do controle do VSI em delta para o sistema da
Figura 6.35.
Parâmetro Valor Parâmetro Valor
kp 8,042 k
v
1 0,139876
kv2 7,24638 X
e
ν 0,03 Ω
nek 0,000173205 E
e
r 330 V
Eesup 380 V Eeinf 247 V
6.3.6.2 Modelo reduzido para cargas e fontes
Com a análise dos controladores do VSI na estabilidade da microrrede
já verificada, podemos então modelar os inversores como fontes de ten-
são controladas com o intuito de reduzir o número de equações, mas
ainda manter a mesma estabilidade local comparada com os modelos
completos. Primeiro note que os modelos reduzidos para os conversores
CC-CA não possuem dinâmica com a exceção do filtro washout e isto
deve ser levado em conta no desenvolvimento de κf , que anteriormente
foi assumido com um valor de κf = 7150 rad/s.
Comparando a estabilidade local dos modelos completos com re-
duzidos da microrrede, tanto com a impedância virtual cruzada (15
equações diferenciais) como com o filtro washout (19 equações diferen-
ciais), podemos deduzir um valor de κf para cada caso. No caso da
indutância virtual cruzada o valor adequado seria de κf = 1800 rad/s,
enquanto que para a versão com o filtro washout, κf = 6600 rad/s. Em
ambos os casos a carga equivalente possui uma dinâmica mais lenta
quando comparada com o modelo completo do inversor. Com o parâ-
metro do DCPL definido, diagramas de bifurcação podem ser gerados
variando a potência da carga como mostram as Figuras 6.40 e 6.41.
O comportamento dinâmico de ambas as impedâncias virtuais no
modelo reduzido da microrrede é semelhante, veja também que os dia-
gramas de bifurcação para a microrrede CC possuem um formato bem
parecido devido à semelhança da modelagem das cargas de ambas as
microrredes. Nos diagramas das Figuras 6.40 e 6.41 foram incluídas
a amplitude do ciclo limite estável determinado via simulação do sis-
tema completo comutado, indicado nas figuras por ∆. Aqui surge o
primeiro problema do modelo reduzido, pois a simulação da microrrede
CA via modelos comutados não indica a presença de um ciclo limite
instável como no modelo reduzido. O erro do modelo reduzido está
vinculado com a DCPL. O modelo DCPL é similar ao modelo CPL
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Figura 6.40: Diagrama de bifurcação no plano
{
Pac, i
d
1
}
para κf = 1800
rad/s, Xeν = 0,03 Ω.
Figura 6.41: Diagrama de bifurcação no plano
{
Pac, i
d
1
}
para κf = 6600
rad/s, Xeν = 0,03 Ω.
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e lembrando que a partir da Figura 4.7 do caso da microrrede CC, o
modelo CPL só é capaz de gerar o ciclo limite instável, sendo neces-
sário a presença de uma região linear de operação para a CPL para
que ocorra o ciclo limite estável. A simplificação do modelo de um
conversor controlado para uma CPL ou DCPL pode apresentar algumas
limitações, principalmente para fenômenos globais (ciclos limites).
O problema do modelo reduzido DCPL é mais complexo do que
pode parecer, já que o conjunto conversor CA-CC (modelo contínuo) e
o seu sistema de controle (modelo discreto - mapas) é dado por equa-
ções diferenciais não lineares acopladas com mapas discretos. Ao longo
desta tese, a estabilidade é sempre verificada para os modelos contínuos,
mas como indicado por [7], fenômenos globais não são necessariamente
repassados quando um mapa discreto é aproximado a partir de um
modelo contínuo, salvo certas condições.
O efeito de κf na HB1 das Figuras 6.40 e 6.41 pode ser visto na
Figura 6.42. Perceba que variando o valor de κf é possível deslocar a
bifurcação de Hopf em uma ampla faixa de potência.
Figura 6.42: Conjunto de bifurcações de co-dimensão dois mostrando
a bifurcação de Hopf (HB1) em relação à Pac e κf como os parâmetros
da bifurcação para ambas as formas de impedância virtual indutiva.
Além da falha em incluir o ciclo limite instável, o modelo reduzido
apresenta um outro problema que se refere à influência da impedância
virtual indutiva na estabilidade do sistema. Para o VSI modelado como
uma fonte de tensão ideal, existe um erro significativo em como Xeν
influência a bifurcação de Hopf e neste caso é preferível utilizar o modelo
completo do VSI, como visto na Figura 6.39.
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6.3.7 Resultados de simulações
Para verificar as bifurcações apresentadas anteriormente o software de
simulação PSIM será utilizado para realizar as simulações do sistema
da Figura 6.2 e para se evitar redundância nas muitas formas de onda,
somente a implementação da impedância virtual via o filtro washout
será apresentada.
A malha de corrente do retificador pode ser discretizada via o ZOH
assumindo que o sinal de referência que vem da malha externa (con-
trole da energia de saída, Figura 6.33) é constante, logo o processo de
discretização é trivial. No caso da malha externa, com um pouco de
atenção é possível perceber que as variáveis dinâmicas do controle (ρ,
ξdc ) formam um duplo integrador para um sistema amostrado, então
temos que
ρ [i] = ρ [i− 1] + Ta wdc [i− 1] dc [i− 1]− Ta κ2
(
kw1 
dc
 [i− 1]
+ kw2 ξ
dc
 [i− 1] + kw2 Ta dc [i− 1]
)
(6.151)
ξdc [i] = ξ
dc
 [i− 1] + Ta dc [i− 1] (6.152)
com Ta o período de amostragem.
Outro detalhe relevante é a presença de um filtro passa-baixa de
primeira ordem com uma frequência de corte de 30 Hz aplicado nas
tensões do barramento vdbus, e v
q
bus,. Como a frequência de corte do
filtro é baixa, isto tem uma influência significativa na estabilidade que
os quatro conversores CA-CC provocam na rede. A presença deste filtro
aumenta a estabilidade e assim a estabilidade dos modelos por valores
médios sem a presença deste filtro é um pouco diferente do modelo
comutado que inclui este filtro, além da presença de atrasos devido ao
controle discreto, PWM, etc.
Com o intuito de mostrar as três regiões de operação vistas no
diagrama de bifurcação da Figura 6.41, degraus na potência da carga
são aplicados em t = 0,8 e t = 0,9 s como mostra a Figura 6.43. Este
perfil de potência foi escolhido de forma que para t < 0,8 s o ponto
de equilíbrio é estável e entre 0,8 < t < 0,9 s ocorre a bifurcação de
Hopf e para t > 0,9 s, a malha de energia dos retificadores satura e
a carga se comporta como fontes de corrente, o que torna o ponto de
equilíbrio estável. A Figura 6.43 mostra além da potência total dos
quatro conversores CA-CC, a potência filtrada de saída do primeiro
inversor. O filtro na potência medida de saída do VSI atenua toda a
ondulação gerada pela instabilidade, mas olhando as correntes de saída,
as oscilações geradas pela bifurcação de Hopf ficam bem evidentes. As
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Figura 6.43: Degraus na potência da carga Pac e o seu efeito na potência
ativa do primeiro inversor.
Figuras 6.44 e 6.45 mostram, as formas de onda da corrente de saída do
primeiro inversor em dq e a as formas de onda em abc, respectivamente.
Figura 6.44: Efeito dos degraus na potência da carga Pac (Figura 6.43)
na corrente do primeiro inversor na base dq.
As oscilações geradas são consideráveis. Para verificar o espectro
na frequência das correntes durante o modo instável, podemos aplicar
a transformada de Fourier na corrente da fase a da carga (ia1 + ia2) como
mostra a Figura 6.46. Além da componente de 60 Hz a bifurcação
de Hopf gerou duas frequências em torno de 700 Hz (670 e 790 Hz).
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Figura 6.45: Efeito dos degraus na potência da carga Pac (Figura 6.43)
nas correntes abc em delta de saída do primeiro inversor.
Figura 6.46: Espectro na frequência de ia1 + ia2 quando ocorre a bifur-
cação de Hopf.
É interessante comparar com as oscilações geradas pela bifurcação de
Hopf do outro caso de estudo visto neste capítulo onde as ondulações
eram de frequências bem mais baixas (Figura 6.23). Também é possível
ver as oscilações nas tensões do barramento, tanto em dq como em abc,
como mostra a Figura 6.47.
As variáveis de saída das equações do droop, fk e Ek, podem ser
vistas nas Figuras 6.48 e 6.49, respectivamente. Como existe um filtro
nas potências ativas e reativas, as ondulações geradas são atenuadas de
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Figura 6.47: Efeito da bifurcação de Hopf nas tensões linha-linha do
barramento em abc e dq.
Figura 6.48: Efeito da bifurcação de Hopf nas frequências de droop dos
dois inversores e do PLL do primeiro retificador.
forma que as equações do droop não são modificadas de forma signi-
ficativa, mas note que no caso da frequência do PLL da carga, existe
uma oscilação relevante, mesmo na presença de um filtro passa-baixa.
O foco deste capítulo é o entendimento do comportamento dinâmico
fonte-carga para DCPLs, mas é interessante verificar como o esquema
de estimação utilizado no controle do conversor CA-CC se comporta. A
Figura 6.50 mostra que existe um erro estático na estimação e quando
a tensão no barramento fica instável uma parte das ondulações é repas-
sada ao controle e por consequência à tensão CC de saída do retificador,
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Figura 6.49: Efeito da bifurcação de Hopf na amplitude das tensões de
droop dos dois inversores.
como mostra a Figura 6.51.
Figura 6.50: Efeito do degrau na potência da carga Pac (Figura 6.43)
na estimação da carga do sistema de controle do conversor CA-CC.
Por último podemos ver as formas de onda dos sinais de erro da
malha de controle de tensão do primeiro inversor em αβ, em que
α1 = v
α
1 − V α1 = vα1 −
[
E1 cos θ1 − ωcXeν
(
id1 − zd1
)]
(6.153)
β1 = v
β
1 − V β1 = vβ1 − [E1 sen θ1 − ωcXeν (iq1 − zq1)] (6.154)
quando ocorre a bifurcação de Hopf, apresentada na Figura 6.52.
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Figura 6.51: Efeito do degrau na potência da carga Pac (Figura 6.43)
na tensão CC de saída do conversor CA-CC (DCPL).
Figura 6.52: Efeito do degrau na potência da carga Pac (Figura 6.43)
nos sinais de erro da malha de controle da tensão de saída do primeiro
inversor.
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6.4 Conclusão
Este capítulo apresentou um estudo aprofundado da dinâmica de in-
versores compartilhando cargas. No primeiro caso o foco foi em como
o droop pode influenciar a operação das fontes e o tipo de instabili-
dade gerada caso os ganhos do droop não sejam projetados de forma
adequada. As oscilações que surgiram foram de baixa frequência, mas
ao mesmo tempo a carga se manteve estável o que indica que toda as
oscilações geradas nos VSIs pelo droop ficaram alternando entre os in-
versores. Em outras palavras, os inversores ficaram trocando energia
entre eles. Um detalhe importante sobre o tipo e o tamanho do ciclo
limite gerado pela falha em sincronizar os VSIs é que os limites da fun-
ção de saturação (ωsup e ωinf) que são aplicadas na saída da equação do
droop de frequência podem diminuir a amplitude das oscilações. Isto
ocorre caso os valores de ωsup e ωinf estejam próximos de ωr.
O segundo caso de estudo focou em cargas de potência constante,
representadas por conversores CA-CC controlados. A origem da insta-
bilidade neste caso é mais problemática, pois foi o aumento da potência
da carga que gerou as oscilações, com frequências próximas à 1 kHz. No
primeiro caso a instabilidade surgiu no VSI, mas neste caso a origem é
externa ao inversor.
Os dois estudos de caso apresentados mostram que a metodologia
desenvolvida para análise da dinâmica e, em particular, da estabili-
dade da microrrede CA (com cargas lineares e de potência constante)
é geral, além de poder ser aplicada a outras configurações de micror-
redes, embora ao custo de um sólido conhecimento no uso das técnicas
não lineares utilizadas. Os resultados apresentados neste capítulo estão
publicados no artigo [22].
O estudo realizado sobre o efeito do droop CA na estabilidade de
microrredes é uma contribuição importante deste capítulo, assim como
também o efeito que as cargas do tipo DCPL tem na estabilidade de
inversores conectados em paralelo em uma microrrede CA. Por último,
os diversos diagramas paramétricos apresentados são, também, uma
contribuição importante deste documento, já que podem auxiliar o pro-
jeto dos diversos parâmetros necessários para o sistema de controle dos
VSIs.

Capítulo 7
Resultados Experimentais
7.1 Introdução
Os capítulos anteriores apresentaram um estudo teórico e de simulação
sobre a estabilidade de microrredes, em particular, no Capítulo 6, sobre
inversores conectados em paralelo. Neste capítulo serão apresentados
alguns resultados experimentais de um estudo de caso envolvendo o
paralelismo de inversores. A configuração de interesse é similar ao
sistema da Figura 6.1, ou seja, será o caso com o droop resistivo, que
pode ser visto na Figura 7.1, mas com a carga composta somente por
resistores. O propósito deste experimento é verificar a bifurcação de
Neimark-Sacker1 variando um dos parâmetros do droop, por questão de
segurança2 os níveis de tensão e corrente são menores que os adotados
nos capítulos anteriores.
A foto do sistema, com os VSIs desenvolvidos no trabalho de [101],
pode ser vista na Figura 7.2. Os parâmetros do VSI são similares aos
da Tabela 5.1, com os parâmetros modificados mostrados na Tabela 7.1.
As saturações nas equações do droop também foram modificadas, com
ωsup = 385 rad/s e ωinf = 370 rad/s, enquanto que para a amplitude
da tensão Ek, a saturação foi retirada. Diminuindo-se os limites da
frequência, se reduz a amplitude do ciclo limite, o que diminui o risco
de danificar os circuitos durante a operação instável.
1As formas de onda que serão apresentados neste capítulo estão em coordenadas
abc ou em αβ, logo o mais adequado seria chamar de bifurcação de Neimark-Sacker
ao invés de bifurcação de Hopf.
2Um experimento que tem como objetivo mostrar instabilidades deve ser feito
com mais cuidado para evitar que algum componente seja danificado.
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Figura 7.1: Caso de estudo experimental do paralelismo de inversores.
Tabela 7.1: Parâmetros do conversor CC-CA (tensão linha-neutro).
Parâmetro Valor Parâmetro Valor
Vdc 250 V Er 100 V
ωr 377 rad/s ωp 6,283 rad/s
kv1 0,1 k
v
2 50
kp 6 Rν 10 Ω
λ1 1 λ2 0,5
fs 19,98 kHz Pmax 5 kVA
Note que valores diferentes de λk foram escolhidos para cada VSI
decorrente do problema da carga não demandar reativos que são neces-
sários para o droop funcionar. Com estes valores de λk, as potências de
saída são aproximadamente iguais. O modelo por valor médio apresenta
alguns problemas nesta situação, já que as oscilações devido à comu-
tação (ripple) sobrepõem os valores médios das potências reativas. O
valor médio da potência reativa é desprezível, já que a carga demanda
somente potência ativa, então as oscilações de alta frequência em qk
passam a ser relevantes na dinâmica do sistema. Nesta situação, os
inversores possuem um comportamento de um sistema não autônomo3.
3Existe uma dependência com t0 (tempo inicial) e como os VSIs partem em
momentos diferentes, surge uma assimetria na operação do sistema.
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Figura 7.2: Bancada experimental composta por dois inversores acio-
nando uma carga resistiva.
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As malhas de controle possuem a mesma estrutura apresentada no
Capítulo 5, mas com a diferença de que as correntes e tensões utilizadas
são as usuais de um sistema trifásico em estrela, ao invés do equiva-
lente delta adotado no Capítulo 5. Baseado na Tabela 7.1, a malha de
corrente possui uma frequência de fi = 2075 Hz.
7.2 Resultados
O objetivo do experimento é mostrar que variando γk (o mesmo para
ambos os VSIs) é possível induzir uma bifurcação de Neimark-Sacker
na operação dos dois inversores.
7.2.1 Operação estável
Utilizando γk = 0,1, o ponto de equilíbrio em dq é estável e temos as
formas de onda das Figuras 7.3 e 7.4, que mostram as tensões linha-
linha na carga, tanto em coordenadas abc como em αβ.
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Figura 7.3: Tensões linha-linha em abc na carga durante operação es-
tável.
As formas de onda das correntes de saída do primeiro inversor po-
dem ser vistas nas Figuras 7.5 e 7.6, para coordenadas abc e αβ, res-
pectivamente. No caso do segundo inversor, as formas de ondas das
correntes de saída estão contidas nas Figuras 7.7 e 7.8, em coordena-
das abc e αβ, respectivamente. Apesar de os dois inversores serem
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Figura 7.4: Tensões linha-linha em αβ na carga durante operação es-
tável.
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Figura 7.5: Correntes de saída do primeiro inversor em abc durante
operação estável.
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Figura 7.6: Correntes de saída do primeiro inversor em αβ durante
operação estável.
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Figura 7.7: Correntes de saída do segundo inversor em abc durante
operação estável.
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Figura 7.8: Correntes de saída do segundo inversor em αβ durante
operação estável.
iguais é possível notar que há um pequeno desequilíbrio nas correntes do
segundo inversor, que não está presente no primeiro inversor. Este pe-
queno desequilíbrio surgiu devido ao compartilhamento de carga. Caso
somente um dos inversores fosse ligado, não existiria este problema.
7.2.2 Operação instável
Para induzir a bifurcação de Neimark-Sacker, um degrau será aplicado
em γk, indo para γk = 1. Nestas condições, as tensões linha-linha em
αβ na carga podem ser vistas na Figura 7.9. Veja que a tensão na carga
não teve um aumento significativo no conteúdo harmônico, como já era
esperado baseado no estudo feito no Capítulo 6 (veja Figura 6.21).
As formas de onda das correntes de saída do primeiro inversor du-
rante a operação instável podem ser vistas nas Figuras 7.10 e 7.11.
Ocorreu um aumento significativo do conteúdo harmônico nas correntes
de saída do VSI devido à variação do ganho do droop, similar ao que
foi apresentado no Capítulo 6, o que mostra a coerência dos resultados
teóricos com o experimento.
Por último, as formas de onda das correntes de saída do segundo
inversor estão apresentadas nas Figuras 7.12 e 7.13, que são similares
aos do primeiro inversor. Neste modo de operação, os dois inversores
ficam trocando energia e o valor médio da potência vai para a carga,
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Figura 7.9: Efeito da bifurcação de Neimark-Sacker nas tensões linha-
linha em αβ na carga.
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Figura 7.10: Efeito da bifurcação de Neimark-Sacker nas correntes de
saída do primeiro inversor em abc.
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Figura 7.11: Efeito da bifurcação de Neimark-Sacker nas correntes de
saída do primeiro inversor em αβ.
este último praticamente não sofre influência da bifurcação de Neimark-
Sacker.
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Figura 7.12: Efeito da bifurcação de Neimark-Sacker nas correntes de
saída do segundo inversor em abc.
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Figura 7.13: Efeito da bifurcação de Neimark-Sacker nas correntes de
saída do segundo inversor em αβ.
7.3 Conclusão
Este capítulo apresentou um experimento simples de paralelismo de in-
versores. Devido a algumas dificuldades experimentais, optou-se por
utilizar uma carga resistiva. O problema da carga utilizada é a falta de
energia reativa sendo processada pelos inversores. Isto acaba introdu-
zindo uma maior dependência do ripple de comutação na operação dos
VSIs, realimentados via a equação do droop que envolve a frequência.
Mesmo com esta dificuldade, o princípio básico se mantém: variando o
ganho do droop γk é possível gerar um ciclo limite estável via uma bi-
furcação Neimark-Sacker, lembrando que esta bifurcação é equivalente
à bifurcação de Hopf vista nos modelos em dq do Capítulo 6.
Capítulo 8
Conclusão Geral
O objetivo principal desta tese foi mostrar que um estudo da dinâ-
mica das microrredes CC e CA através de modelos reduzidos permite
capturar a dinâmica qualitativa das redes elétricas consideradas. A
metodologia adotada foi a de separar a dinâmica de cada elemento em
termos das variáveis externas e das variáveis internas dos conversores.
Analisando separadamente as dinâmicas internas e externas é possível
compreender os principais fenômenos que ocorrem em uma microrrede.
Apesar da generalidade dos modelos reduzidos propostos na litera-
tura de microrredes, ainda existem poucos trabalhos onde se analisam
as condições em que os modelos reduzidos são válidos. Os modelos
reduzidos permitem estudar a dinâmica destes sistemas aplicando a te-
oria de bifurcações, simplificando, desta maneira a complexidade dos
modelos completos que incluem todas as dinâmicas de uma microrrede
e levam a um número intratável de equações diferenciais.
Em contraste com os modelos lineares amplamente utilizados na
literatura para estudar essa classe de sistemas, os modelos reduzidos
desenvolvidos, neste trabalho, são não lineares e permitem estudar
o comportamento das microrredes, principalmente a sua estabilidade,
para grandes variações dos sinais elétricos e para cargas de potência
constante.
Neste trabalho, foram aplicadas tanto técnicas analíticas como nu-
méricas para explicar o comportamento dinâmico destas microrredes.
Os resultados sempre foram validados e comparados com os obtidos
por simulação da microrrede completa com todos seus elementos inclu-
sive os sistemas de modulação e os controladores implementados na sua
forma discreta.
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A vantagem que o uso da teoria de bifurcações oferece é que a esta-
bilidade pode ser verificada para uma ampla faixa de algum parâmetro
de interesse, como a potência na carga. Isto significa que a estabili-
dade pode ser estudada para diversos valores do equilíbrio do sistema.
Além disto, alguns fenômenos globais que não podem ser detectados
por métodos de análise linear foram observados, tais como a bifurcação
SNPO para a microrrede CC. O conhecimento de algumas instabilida-
des que podem ocorrer oferece formas de otimizar a microrrede, como
por exemplo o sistema de proteção, já que em alguns casos conhecer a
estabilidade local pode não ser suficiente (mais uma vez é conveniente
citar o caso da SNPO da microrrede CC).
Nas microrredes analisadas para resolver o problema do comparti-
lhamento de cargas foram adotadas técnicas de controle descentraliza-
dos, como o controle por droop. Existem diversas variações do droop
propostas na literatura, principalmente para redes CA, mas somente as
técnicas mais usuais foram estudadas em profundidade. É interessante
que outras propostas de controle de compartilhamento de cargas sejam
analisadas sob a óptica da análise de bifurcações, como expostas nesta
tese para fazer uma comparação adequada.
Os resultados apresentados mostram que os modelos reduzidos ob-
tiveram bons resultados, mas no caso de DCPLs para microrredes CA,
a modelagem utilizada apresentou algumas inconsistências com os con-
versores comutados, como a ausência de ciclo limite instável no parale-
lismo de inversores acionando o conjunto de retificadores. Ainda assim
o procedimento adotado pode auxiliar o projeto do sistema de controle
para os conversores presentes em microrredes, mas é importante ter
conhecimento de algumas limitações que podem existir.
Os modelos adotados para as fontes com droop foram de fontes
de tensão ideal controladas. Existe a possibilidade de se obter modelos
mais precisos utilizando sistemas de primeira, ou até mesmo de segunda
ordem para reproduzir a dinâmica das fontes, mas com o custo de obter
os parâmetros que devem refletir os ganhos do sistema de controle, o
que pode não ser simples de se deduzir. Outra opção é incluir toda
a dinâmica da fonte, mas este procedimento pode aumentar de forma
significativa a ordem do sistema. Ainda assim existe uma margem
para ampliar os resultados apresentados nesta tese utilizando modelos
reduzidos mais precisos.
Quase todas as cargas estudadas neste trabalho são do tipo CPL,
refletindo a tendência de se ter conversores controlados como cargas em
redes elétricas de distribuição. Já existe uma quantidade razoável de
estudos sobre este tipo de carga na literatura técnica, principalmente
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para redes CC, mas no caso de sistemas CA ainda há uma falta de
trabalhos sobre este tema.
Alguns assuntos foram deliberadamente tratados de modo super-
ficial nesta tese, como por exemplo o PLL, onde somente a estrutura
mais convencional foi adotada. Na configuração da microrrede apresen-
tada no Capítulo 6, microrrede CA ilhada com um barramento comum
com baixa inércia elétrica, o uso de técnicas mais sofisticadas de PLL
oferece uma grande vantagem, como por exemplo a de extrair a compo-
nente de sequência positiva da tensão do barramento. Nesta situação
o modelo do PLL incluso com a DCPL deve ser revisto na presença de
técnicas mais sofisticadas.
Outro assunto importante não estudado é quando as fontes com
droop conectadas a um banco de baterias mudam de modo de operação.
Na microrrede CC vista nesta tese, quando a fonte CC-CC muda de
operação, o modelo reduzido da microrrede CC irá mudar, já que a fonte
não irá mais injetar a resistência de droop. No modo de carregamento de
bateria, a fonte CC-CC funcionaria como uma DCPL e como o processo
de carregar a bateria é muito lento, uma CPL não seria adequada sendo
necessário incluir a dinâmica lenta do carregamento. Veja que para o
estudo de caso do Capítulo 4 isto gera um impacto significativo na
estabilidade da microrrede, já que a resistência de droop tem um papel
importante na estabilidade da microrrede e no modo carregamento de
bateria somente a fonte CA-CC estaria injetando uma resistência de
droop. Isto indica que a faixa de potência onde a microrrede CC é
estável é menor que o apresentado.
A metodologia desenvolvida neste trabalho, embora necessite de só-
lidos conhecimentos na teoria dos sistemas dinâmicos e na análise de
bifurcações, pode ser aplicada a outras configurações de microrredes
CC e CA levando em conta suas próprias características. Os resulta-
dos obtidos com os estudos de caso realizados, tanto em microrredes
CC como CA, geram perspectivas para a continuidade desta pesquisa,
embora não seja nada fácil transcender o âmbito acadêmico com vis-
tas a sua aplicação no ambiente industrial. Logicamente a abordagem
proposta nesta tese funciona bem quando a estrutura das microrredes
estudadas é pequena. Para medias e grandes microrredes a alternativa
que surge a esta abordagem consiste no emprego de sistemas de simula-
ção em tempo real, com hardware dedicado, como os comercializados,
por exemplo, pela empresa RTDS Technologies. Estes sistemas em-
bora sejam muito práticos, chegando a ser facilmente empregados por
engenheiros e projetistas de microrredes comerciais e/ou industriais,
apresentam um elevado custo tornando-se somente viáveis para gran-
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des empresas ou centros de pesquisas. Finalmente, as diversas técnicas
de análise, modelagem e até mesmo controle podem ser aplicadas na
microrrede experimental da UFSC, atualmente em fase de implementa-
ção no Departamento de Engenharia Elétrica (EEL). Esta microrrede
foi desenvolvida dentro do projeto conjunto da empresa Tractebel, fun-
dação CERTI, EEL-UFSC, DAS-UFSC do qual o autor faz parte.
Apêndice A
Introdução à Teoria de
Bifurcações
Os diversos modelos das microrredes estudadas nesta tese são do tipo
x˙ = f (x,k), com x o conjunto de variáveis e k um conjunto de parâme-
tros (por exemplo, ganhos dos controladores, indutâncias, resistências,
etc.), ou seja, um sistema não linear. Para facilitar a compreensão
da dinâmica não linear dos modelos presentes nesta tese é que se faz
necessário o uso de técnicas de bifurcações [7, 8, 10, 12], o que nada
mais é que escolher um ou vários parâmetros k e analisar o que ocorre
com as variáveis x para os diferentes valores dos k escolhidos. De certa
forma aplicar técnicas de bifurcações para sistemas elétricos de potên-
cia, ou mesmo para eletrônica de potência, é procurar situações onde
os modelos apresentam instabilidades.
Certas bifurcações podem ser verificados com base somente nas
equações de equilíbrio, f (x,k) = 0 e na matriz jacobiana, ∂f/∂x, o
que são bifurcações locais. Em contra-partida existem algumas bifur-
cações que são mais complicadas de se detectar sendo necessário algum
tipo de método numérico para a sua detecção. Bifurcações de ciclos li-
mites são um exemplo de bifurcações globais que geralmente necessitam
de métodos de continuação numérica.
O fenômeno de maior interesse que tipicamente instabiliza um sis-
tema na eletrônica de potência é a bifurcação de Hopf. Esta bifurcação
acontece quando o ponto de equilíbrio passa de estável para instável e
surge um ciclo limite ao redor do ponto de equilíbrio. Isto pode ocorrer,
por exemplo, quando a potência da carga (um parâmetro) é aumentada
até que o sistema fica instável. Localmente esta bifurcação é caracteri-
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zada pela presença de dois autovalores cruzando o eixo imaginário. A
bifurcação de Hopf possui dois tipos: (i) supercrítica e (ii) subcrítica.
A.1 Bifurcação de Hopf supercrítica
A forma normal da bifurcação de Hopf supercrítica é dada por
x˙1 = σx1 − x2 − x1
(
x21 + x
2
2
)
(A.1)
x˙2 = x1 + σx2 − x2
(
x21 + x
2
2
)
(A.2)
Isto significa que em qualquer sistema não linear com dimensão de no
mínimo1 R2 em que surge a bifurcação de Hopf do tipo supercrítica
pode ser colocado neste formato. A forma normal é válida em torno do
ponto que ocorre a bifurcação.
Quando o parâmetro σ muda de valores negativos até positivos, os
autovalores da matriz jacobiana, que são complexo conjugados, vão do
semi-plano esquerdo para o semi-plano direito do plano complexo. Para
σ = 0 a parte real dos autovalores é zero (autovalores imaginários) e
neste ponto surge a bifurcação de Hopf. Para valores negativos de σ
o sistema é localmente estável e para valores positivos é localmente
instável. O diagrama de bifurcação para este caso pode ser visto na
Figura A.1 com a estabilidade de x1 sendo uma função do parâmetro
σ.
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Figura A.1: Diagrama da bifurcação de Hopf supercrítica.
1Para sistemas com dimensão maior que R2 é necessário aplicar o teorema da
variedade central para reduzir o sistema para a forma normal apresentada.
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A Figura A.2 mostra a simulação de x1 e x2 no tempo na região
estável (σ < 0), enquanto que a Figura A.3 mostra o diagrama do plano
de fase. Na região do ciclo limite estável, a Figura A.4 mostra como x1
Tempo (s)
Figura A.2: Simulação temporal de (A.1)-(A.2) quando o ponto de
equilíbrio é estável.
Figura A.3: Plano-{x1, x2} para (A.1)-(A.2) quando o ponto de equilí-
brio é estável. Todas as trajetórias convergem para a origem.
e x2 variam com o tempo e a Figura A.5 mostra o diagrama do plano
de fase.
234 Introdução à Teoria de Bifurcações
Tempo (s)
Figura A.4: Simulação temporal de (A.1)-(A.2) quando o ponto de
equilíbrio é instável.
Figura A.5: Plano-{x1, x2} para (A.1)-(A.2) quando o ponto de equi-
líbrio é instável. Todas as trajetórias convergem para o ciclo limite
estável de raio unitário.
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A.2 Bifurcação de Hopf subcrítica
O outro tipo de bifurcação de Hopf é a subcrítica, com a sua forma
normal dada por
x˙1 = σx1 − x2 + x1
(
x21 + x
2
2
)
(A.3)
x˙2 = x1 + σx2 + x2
(
x21 + x
2
2
)
(A.4)
O diagrama de bifurcação para este caso está na Figura A.6. A bi-
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Ponto de equilíbrio instável
Ciclo limite instável
1
0.5
0
-0.5
-1
-1 -0.5 0 0.5 1
Figura A.6: Diagrama da bifurcação de Hopf subcrítica.
furcação do tipo subcrítica indica que ao redor do ponto de equilíbrio
estável existe um ciclo limite instável. Este ciclo limite instável deli-
mita a região de atração do equilíbrio estável e caso o sistema cruze
esta região ele fica instável, mesmo com a matriz jacobiana tendo todos
os autovalores estáveis. Nesta situação os termos não lineares do mo-
delo estão instabilizando o sistema, mas note que perto do equilíbrio o
sistema continua estável. A Figura A.7 mostra o diagrama do plano de
fase na região que o equilíbrio é estável e o ciclo limite instável delimita
a região de atração do ponto de equilíbrio.
A bifurcação do tipo supercrítica indica que ao redor do ponto de
equilíbrio instável existe um ciclo limite estável e o sistema fica osci-
lando nesta região. O ciclo limite estável fornece os valores máximos e
mínimos das oscilações que o sistema está sujeito quando o equilíbrio
fica instável. Apesar da matriz jacobiana não explicar a origem das on-
dulações, para garantir a estabilidade é necessário conhecer somente a
parte linear do modelo para este tipo de bifurcação de Hopf. Note que
a do tipo subcrítica é pior já que a estabilidade local não é suficiente
quando o sistema está longe do equilíbrio.
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Figura A.7: Plano-{x1, x2} para (A.3)-(A.4) quando o ponto de equi-
líbrio é estável. As trajetórias dentro do ciclo limite instável de raio
unitário convergem para a origem, enquanto que as trajetórias fora do
ciclo limite instável divergem.
Em ambos os tipos de bifurcação é possível colocar a forma normal
utilizando variáveis complexas via z = x1 + jx2 e z¯ = x1 − jx2, como
adotado no Capítulo 4, então para o caso supercrítico temos que
z˙ = (σ + j) z − z |z|2 (A.5)
e para o caso subcrítico,
z˙ = (σ + j) z + z |z|2 (A.6)
Note a semelhança com (4.97), lembrando que termos polinomiais de
ordem mais elevadas não mudam o comportamento qualitativo da bi-
furcação2.
Os diagramas de bifurcações apresentados contém informações do
regime permanente das variáveis, logo varrendo algum parâmetro é pos-
sível verificar a estabilidade local e assim criar curvas de equilíbrio es-
tável e instável. Analisando o ponto em que o sistema fica instável e
verificando a presença de dois autovalores complexos conjugados cru-
zando o eixo imaginário identificamos então uma bifurcação de Hopf.
CPLs e DCPLs instabilizam um sistema elétrico através de uma Hopf
subcrítica, mas como mostrado na Seção 2.4, as equações que descre-
2Adicionando termos maiores que O (3) mudam apenas o formato dos ciclos
limites, mas não mudam a estabilidade.
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vem a carga podem mudar dependendo do equilíbrio3. Por conta disto
é que ocorre uma nova bifurcação chamada de bifurcação sela-nó de
órbitas periódicas (SNPO). Esta bifurcação torna o ciclo limite instá-
vel em um ciclo limite estável e o sistema passa a ter oscilações com a
amplitude indicada no diagrama.
Todas os modelos de conversores, modelos de fonte, etc, são autô-
nomos (invariantes no tempo), mas na prática todas as fontes são cha-
veadas, o que torna o problema real não autônomo. O comportamento
local de sistemas comutados é repassado para os modelos por valores
médios [105, 106, 107], mas não existe garantia que alguns compor-
tamentos globais sejam equivalentes [7] entre os modelos por valores
médios e o chaveado. Teoria de bifurcações aplicado em conversores es-
táticos pode ser visto em [1, 5, 6, 108, 109, 110, 111] e para aplicações
em sistemas elétricos de potência, veja [112, 113, 114, 115].
3Caso uma CPL pudesse manter a sua propriedade para qualquer valor de tensão,
então existiria somente a Hopf subcrítica.
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